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PRZEDMOWA 


Podręcznik akademicki w trzech częściach pod ogólnym tytułem „Układy 
elektroniczne” jest przeznaczony dla studentów kursu magisterskiego 
kierunku elektronika, ze szczególnym uwzględnieniem specjalności 
układowo-aparaturowych. Podręcznik obejmuje tematykę przedmiotu 
„Układy elektroniczne”, wykładanego w wyższych uczelniach technicznych 
na ogół przez trzy semestry. Przy opracowywaniu podręcznika przyjęto, że 
studenci mają już podstawowe wiadomości z dziedzin - teorii obwodów, 
teorii układów logicznych, przyrządów półprzewodnikowych, analizy 
komputerowej. 

Podręcznik obejmuje zasadniczy, bardzo duży zakres układów 
elektronicznych, od układów liniowych po nieliniowe i cyfrowe. Koncepcję 
dydaktyczną całości podręcznika przedstawiono we wstępie do pierwszej 
jego części, poświęconej układom liniowym. Niniejszy tom jest drugą kolejną 
częścią podręcznika, obejmującą zagadnienia związane z układami 
nieliniowymi i impulsowymi. 

Istnieją znaczne rozbieżności w kwestii, jak należy wykładać wiadomości 
z dziedziny układów nieliniowych i jak je łączyć z wiedzą o układach 
impulsowych, a również, czy należy w ogóle łączyć obie te dziedziny. Na 
przykład wiedza z zakresu układów nieliniowych może być wykładana 
w porządku wynikającym z rozwoju i uporządkowania niektórych dyscyplin 
matematycznych. Wtedy jednak układy elektroniczne, powstające w wyniku 
twórczej inwencji inżynierów jako konkretne twory materialne, występują 
raczej tylko jako modele ilustrujące pewną teorię lub metodę postępowania, 
czyli treścią takiego wykładu stają się głównie zagadnienia matematyczne. 
Nie negując potrzeby podobnych ujęć, autorzy podręcznika przyjęli inną 
koncepcję, polegającą na przedstawieniu współczesnej problematyki 
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realizacji układów nieliniowych i impulsowych w ujęciu bardziej 
dostosowanym do potrzeb inżyniera-projektanta urządzeń elektronicznych. 
W tej pragmatycznej koncepcji połączenie układów nieliniowych 
i impulsowych jest naturalne, gdyż spina je zagadnienie wielkosygnałowej 
pracy elementów i układów półprzewodnikowych. Z tego też względu 
podręcznik zaczyna się od omówienia wielkosygnałowej (impulsowej) pracy 
elementów półprzewodnikowych, gdyż jest to przydatne w dalszych 
rozdziałach. 

W rozdziale 2 przedstawiono różnorodne układy nieliniowe i impulsowe, 
które w tradycyjnym ujęciu rozważa się zwykle oddzielnie, i - co trzeba 
podkreślić - na ogół w znacznie większej objętości. Z konieczności 
utrzymania rozsądnej wielkości podręcznika wynikła zresztą potrzeba 
selekcji i ograniczenia wielu zagadnień i tematów. Na przykład w niniejszym 
tomie tematyka modulacji i demodulacji tak amplitudowej, jak i kątowej, 
pojawia się marginalnie, w przykładach opisujących zastosowania układów 
mnożących, układów diodowo-kondensatorowych i pętli fazowej. 
Ograniczono również, chociaż w mniejszym stopniu, tematykę związaną 
z realizacją generatorów przebiegów sinusoidalnych i stabilizacją 
częstotliwości. Z drugiej strony, pewne zagadnienia potraktowano szerzej niż 
to przewiduje program - dotyczy to zwłaszcza opisu pętli fazowej i zasilaczy 
impulsowych. 

W podręczniku są zawarte krótkie teksty zadań w języku programów 
symulacyjnych NAP2 i SPICE2 oraz wykresy wielkości obliczonych w toku 
analizy komputerowej. Zasad użytkowania programów NAP2 i SPICE2 nie 
podaje się w podręczniku, gdyż przewiduje się oddzielne wydania opisów 
tych programów, z obszernymi przykładami zastosowania do obliczania 
układów elektronicznych. 

Rozdziały 1, 2, 3, 4 i 6 opracował prof. dr hab. Jerzy Baranowski, 

5 i 7 - dr Grzegorz Czajkowski. Część rozdziału 1 - dotyczącą przełączania 
układów z tranzystorami unipolarnymi - opracował dr Robert Pietrkiewicz. 

Autorzy dziękują recenzentom - prof. dr. hab. Mironowi 
Niedźwieckiemu z Politechniki Gdańskiej i prof. dr. hab. Tomaszowi 
Kacprzakowi z Politechniki Łódzkiej - za nader przychylną ocenę 
maszynopisu oraz za przekazane uwagi oraz sugestie, które umożliwiły 
usunięcie usterek pierwotnej redakcji podręcznika. 
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A - wzmocnienie, współczynnik, stała 
B n - pasmo szumowe 
C - pojemność, współczynnik, stała 
C d , c de , C dc - pojemność dyfuzyjna, emiterowa, kolektorowa 
C j} C je , C Jc - pojemność złączowa, emiterowa, kolektorowa 

C c - średnia wartość pojemności złączowej kolektorowej 
C D - średnia pojemność diody 
C eb > - pojemność dyfuzyjna złącza emitera 
C ox - pojemność jednostkowa tlenku krzemu 
D - stała dyfuzji, współczynnik 
d - współczynnik wypełnienia ciągu impulsów 
E - wartość stała SEM, energia 
e - wartość chwilowa SEM 
e g - wartość chwilowa SEM źródła (generatora) 

F, f~ częstotliwość 

F 0 , /o - częstotliwość rezonansowa 
F, (i 7-1 ) - transformata Fouriera (transformata odwrotna) 
f d , f g - częstotliwość graniczna dolna, górna 
f p - częstotliwość powtarzania 

f T - pole wzmocnienia tranzystora, wzmacniacza operacyjnego 
f a ,fp - częstotliwości graniczne układów wspólnej bazy, wspólnego emitera 

G, g - konduktancja 

g eh , - konduktancja dyfuzyjna złącza emiter-baza 
g m - transkonduktancja 
H - transmitancja 
h - zawartość harmonicznych 
h tj - wyraz macierzy mieszanej 
/ - natężenie prądu stałego, amplituda prądu 
4■ 4 h - składowe stałe natężenia prądów bazy, kolektora, emitera 
I D , I G , 1s ~ składowe stałe natężenia prądów drenu, bramki, źródła 
i - wartość chwilowa natężenia prądu, kolejna liczba 
4, 4, 4 - wartości chwilowe natężenia prądu bazy, kolektora, emitera 
4, i g , 4 - wartości chwilowe natężenia prądu diody, drenu, bramki, źródła 
K,k- wzmocnienie 
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K f , K r - współczynniki przesterowania tranzystora przy włączaniu, przy wyłączaniu 
k = 1,38 • 10 23 J/K - stała Boltzmanna 

L, l - indukcyjność, długość kanału 
L, (L _1 ) - transformata Laplace’a (transformata odwrotna) 

M - indukcyjność wzajemna 
m - głębokość modulacji amplitudy, współczynnik 
n - przekładnia transformatora, współczynnik 
P - moc 

Q, Q 0 - powierzchnia, ładunek, dobroć, dobroć rezonansowa 
q= 1,6- 10" 19 C - ładunek elektronu 
R,r- rezystancja 

R b , R c , R e - rezystancje dla prądu stałego w obwodzie bazy, kolektora, emitera 
R b , R c , R e - rezystancje dla prądu zmiennego w obwodzie bazy, kolektora, emitera 
R l - rezystancja obciążenia 
s = tr + ](o - częstotliwość zespolona 

T - temperatura bezwzględna w skali Kelvina, okres 
t - czas 

t b t w - czas trwania impulsu, czas trwania wierzchołka impulsu 
t n , t 0 , t s , t b , t m - czasy narastania, opadania, przeciągania (magazynowania), czas bierny, czas 
martwy 

U* ( t ~ czas y opóźnienia, propagacji, przelotu 
U - napięcie stałe, amplituda napięcia 

U B e> Ucb, U ce - składowe stałe napięć baza-emiter, kolektor-baza, kolektor-emiter 
Udq, U DS , U GS - składowe stałe napięć dren-bramka, dren-źródło, bramka-źródło 
U bb , U cc , U ee - napięcia zasilania obwodów bazy, kolektora, emitera 
U DD , U GG , U ss - napięcia zasilania obwodów drenu, bramki, źródła 
U A - potencjał Early’ego 

U be p - aproksymowane napięcie przewodzenia baza-emiter 
U CE s ~ aproksymowane napięcie kolektor-emiter w nasyceniu 
U F - aproksymowane napięcie przewodzenia diody (złącza PN) 

U o, U R - napięcie odniesienia, referencyjne 

U T - napięcie progowe tranzystora unipolarnego 
u - wartość chwilowa napięcia 

u be , u cb , u ce - wartości chwilowe napięć baza-emiter, kolektor-baza, kolektor-emiter 
u ig , u ds , u gs - wartości chwilowe napięć dren-bramka, dren-źródło, bramka-źródło 
W - szerokości bazy 
X, x - reaktancja, zmienna 
F, y - admitancja, zmienna 
Z - impedancja 

a - zwarciowe wzmocnienie prądowe w układzie wspólnej bazy, współczynnik 
P - zwarciowe wzmocnienie prądowe w układzie wspólnego emitera, współczynnik 
sprzężenia zwrotnego 
y - wartość zredukowana 

<5 - wskaźnik dewiacji, odchylenie, współczynnik wypełnienia 
A - przyrost 
rf - sprawność 
0 - kąt, kąt przepływu 
z - stała czasowa, znormalizowany czas 
t s - czas żyda przy nasyceniu tranzystora 
(p - kąt fazowy, potencjał 
ę T = kT/q - potencjał termiczny elektronu 
0 - kąt fazowy 

Q, co - pulsacja (częstotliwość kątowa) 

qj x , cop - pulsacje graniczne tranzystora w układzie wspólnej bazy, wspólnego emitera 
co T = 2nf T - pulsacja odpowiadająca polu wzmocnienia 
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PRZEŁĄCZANIE ELEMENTÓW PÓŁPRZEWODNIKOWYCH 


1.1. ELEMENTY PÓŁPRZEWODNIKOWE JAKO PRZEŁĄCZNIKI 

Pojęcie przełącznika ( klucza ) zwykle kojarzy się z dwupołożeniowym prze¬ 
łącznikiem mechanicznym, którego oznaczenie, schemat zastępczy i charak¬ 
terystyki prądowo-napięciowe I(U) są przedstawione na rys. 1.1. Idealny 
przełącznik powinien mieć rezystancję przewodzenia R F (w stanie włączenia) 
równą zeru, a rezystancję rozwarcia R r (w stanie wyłączenia) równą nie¬ 
skończoności, tzn. jego charakterystyki statyczne powinny pokrywać się 
z osiami układu współrzędnych I, U. W rzeczywistych urządzeniach ani 
rezystancja przewodzenia R F nie jest równa zeru, ani rezystancja R r nie 



Rys. 1.1. Klucz mechaniczny: a) symbol schematowy; b) układ zastępczy; c) charakterys¬ 
tyki dla stanów włączenia i wyłączenia 
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jest nieskończenie duża, a ponieważ między stykami może występować na¬ 
pięcie kontaktowe U F , charakterystyki przełączników są na ogół liniami 
nachylonymi i przesuniętymi względem początku układu osi współrzędnych. 

Elementy półprzewodnikowe są obecnie powszechnie używane jako 
szybkie przełączniki różnego typu. Przez termin przełączanie elementu pół¬ 
przewodnikowego rozumie się takie wielkosygnałowe oddziaływanie (najczęś¬ 
ciej przebiegiem impulsowym) na dany element, pod wpływem którego za¬ 
chodzi jego szybkie przejście ze stanu zatkania do stanu przewodzenia lub 
w przeciwnym kierunku. Procesowi przełączania towarzyszą charakterys¬ 
tyczne dla danego elementu stany przejściowe, których czas trwania jest 
miarą bezwładności elementu i układu przełączania. 



Rys. 1.2. Dioda jako przełącznik: a) symbol schematowy; b) układ zastępczy; c) charak¬ 
terystyki linearyzowane 


Diodę ze złączem PN można traktować jako przełącznik sterowany na¬ 
pięciem występującym na diodzie (rys. 1.2) o jednym kierunku przepływu 
prądu (pomijając stan przebicia złącza). Tranzystory bipolarne są w zasadzie 
przełąc zn i ka mi dwukierunkowymi, ze względu na możliwość przewodzenia 
w nasyceniu zarówno przy polaryzacji normalnej, jak i inwersyjnej (rys. 1.3). 
Jednak w praktyce traktuje się je jako przełączniki jednokierunkowe, ponie¬ 
waż ich wzmocnienie prądowe (inwersyjne) jest na ogół znacznie mniejsze 
niż wzmocnienie j 8 N (normalne), i do wysterowania w zakresie inwersyj- 
nym wymagane byłyby zbyt duże prądy bazy. Dlatego do przełączania 
prądu w dwóch kierunkach stosuje się klucze złożone, np. w układach dużej 
mocy stosuje się klucze tranzystorowo-diodowe lub tyrystorowo-diodowe 
(rys. 1.4). Rola diody w tych kluczach polega na silnym przewodzeniu w za¬ 
kresie ujemnych napięć kolektora (lub anody), tzn. w tym zakresie, w którym 
zasadniczy element klucza (tranzystor lub tyrystor) nie przewodzi wcale albo 
przewodzi mało skutecznie. 
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Rys. 1.3. Tranzystor bipolarny jako przełącznik: a) symbol schematowy; b) charakterystyki 
uwidaczniające możliwość dwukierunkowego przełącznika prądu 


a) 
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Rys. 1.4. Przykłady kluczy dwu¬ 
kierunkowych: a) klucz tranzysto- 
rowo-diodowy; b) klucz tyrysto- 
rowo-diodowy 


Tranzystory unipolarne MOS są zasadniczo również przełącznikami 
dwukierunkowymi, jednak ich praktyczne wykorzystanie jako przełączni¬ 
ków dwukierunkowych zależy od sposobu połączenia źródła i drenu wzglę¬ 
dem podłoża. 

Cechami dobrego przełącznika są: dobre zwieranie w stanie włączenia 
i dobre rozwieranie w stanie wyłączenia; ponadto: duży prąd dopuszczalny 
w stanie włączenia i duże napięcie dopuszczalne w stanie wyłączenia - te 
cechy opisują właściwości statyczne przełącznika. Właściwości dynamiczne 
przełącznika opisuje się przebiegiem i czasem trwania poszczególnych faz 
stanów przejściowych, przy czym dla różnych elementów stosuje się charak¬ 
terystyczne dla nich wzorcowe układy przełączające oraz typowe sygnały 
sterujące. Z zasady stosuje się badanie sygnałem przełączającym prostokąt¬ 
nym, przy którym czas przełączania jest zwykle najmniejszy - jest to tzw. 
własny czas przełączania elementu w danym układzie. 

Dalsze części tego rozdziału są poświęcone analizie procesów przełą¬ 
czania podstawowych elementów półprzewodnikowych w typowych ukła¬ 
dach, głównie z zastosowaniem metody ładunkowej i na podstawie modeli 
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wielkosygnałowych elementów, które przedstawiono w rozdz. 2 w części 
pierwszej podręcznika [15], oraz z użyciem programów NAP2 i PSPICE. 
Przyswojenie wiedzy o procesach przełączania i podstawowych układach 
przełącznikowych jest niezbędne ze względu na ciągły wyścig ku większym 
szybkościom przełączania oraz świadome i racjonalne wykorzystanie właś¬ 
ciwości elementów różnego typu. 


1 . 2 . PRZEŁĄCZANIE DIODY 

Określanie przełącznikowych właściwości diod zachodzi w prostym układzie, 
zawierającym rezystancję R i źródło sygnału impulsowego e g zapewniające 
zarówno polaryzację zaporową, jak i przewodzącą badanej diody (rys. 1.5a). 
Szeregowa rezystancja R imituje rezystancję obwodu zewnętrznego, wzglę¬ 
dem którego dioda ma spełniać funkcję przełącznika. Zwykle rezystancja R 
jest tak duża w porównaniu z rezystancją R F diody w kierunku przewodzenia 
i tak mała w porównaniu z rezystancją R r diody dla polaryzacji zwrotnej, że 
można przyjąć, iż w stanie przewodzenia są spełnione warunki sterowania 
prądowego, a w stanie zaporowym warunki sterowania napięciowego diody. 
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Rys. 1.5. Przełączanie diody: a) typowy układ przełączania; b) wyznaczanie punktów pracy 
na charakterystyce diody; c) przebiegi czasowe prądu i napięcia przy przełączaniu impulsem 
prostokątnym 
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Statyczne punkty pracy diody w stanie wyłączenia (Q) i w stanie włącze¬ 
nia (M) wynikają z oddziaływania napięć —E R iE F (rys. 1.5b). W stanie 
wyłączenia prąd przez diodę nie płynie (mały prąd nasycenia złącza może być 
pominięty) i napięcie na diodzie jest równe — E R . W stanie włączenia płynie 
prąd Ip, określony przez punkt M przecięcia charakterystyk diody i obwodu 
zewnętrznego. W typowych warunkach, przy E F » U F i R » R F napięcie na 
przewodzącej diodzie jest bliskie U F , zatem 


r _ E f — U(M) ^ E F — U F 
F ~ R + R F ~ R 


( 1 . 1 ) 


Idealizowane przebiegi czasowe prądu i napięcia, występujące przy włączaniu 
i wyłączaniu diody sygnałem prostokątnym, są przedstawione na rys. 1.5c. 
Każdy z procesów włączania i wyłączania diody zachodzi w dwu etapach. 

Przy włączaniu diody skokową zmianą napięcia e g od —E R do +E F 
najpierw następuje ładowanie pojemności złączowej diody Cj(u d ), fizycznie 
wynikające z modulacji granic obszaru zaporowego złącza. Złącze diody 
w tym czasie nie przewodzi, a prąd płynący przez diodę jest prądem pojemno¬ 
ściowym, wynikającym z przepływu nośników większościowych w rezultacie 
zmian podwójnej warstwy ładunku przestrzennego obszaru zaporowego złą¬ 
cza. W przybliżonej analizie przyjmuje się, że ładowanie pojemności złączo¬ 
wej trwa do chwili osiągnięcia przez napięcie u d na diodzie poziomu ss U F , 
przy którym zaczyna się wstrzykiwanie nośników mniejszościowych z emite¬ 
ra do bazy, oznaczające początek silnego przewodzenia złącza. 


C-(ud) ęa C=const Ry®- 1-6. Schemat zastępczy ukła- 
1 du przełączania diody dla etapu łado¬ 

wania pojemności złączowej 



Analiza procesu ładowania pojemności złączowej, pojęciowo prosta, na¬ 
stręcza pewne trudności, gdyż pojemność złączowa zależy od zmieniającego 
się napięcia złączowego (pojemność ta powiększa się, gdy napięcie u d zbliża 
się do potencjału dyfuzyjnego <P D złącza). Zależność Cfu d ) jest jednak dość 
słaba, dlatego dla uproszczenia analizy w schemacie zastępczym układu ob¬ 
razującym ładowanie pojemności złączowej (rys. 1.6) można przyjąć pewną 
jej wartość średnią C. Zaleca się określanie wartości C iloczynem pojemności 
złączowej przy największym napięciu zaporowym Cj(—E r ) i pewnego współ¬ 
czynnika k c , z uwzględnieniem pojemności C 0 montażu złącza, tj. 

C = k c Cj(-E R ) + C 0 (1.2) 

Współczynnik uśredniający k c ma wartość ok. 1,5 dla złączy liniowych i ok. 2 
dla złączy skokowych [4, 5, 12]. 
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Ponieważ w pierwszej chwili (bezpośrednio po skokowej zmianie napię¬ 
cia e 0 ) napięcie na pojemności złączowej jest jeszcze równe —E R , na rezys¬ 
tancji R wystąpi napięcie E F + E R . Dlatego prąd płynący ze źródła w pierw¬ 
szej chwili przyjmuje wartość 


m 


E f + E R 
R 


(1.3) 


Ładowaniu pojemności złączowej towarzyszy zanikanie prądu ładowa¬ 
nia i zwiększanie się napięcia u d . Przy przyjęciu stałej wartości pojemności 
złączowej C narastanie napięcia u d na diodzie opisuje zależność wykładnicza 

u d = MO) - «d(°°)] ex P + u d (cc) (1.4) 


przy czym u d (0) = ~E R , u d (oo) = +E F . Na podstawie zależności (1.4) moż¬ 
na określić czas opóźnienia włączania diody t d wynikający z ładowania poje¬ 
mności złączowej. Po podstawieniu u d (t d ) = U F otrzymuje się wzór 


td 


flcin -ę°tL^<ą 

u d (co) - u d (t d ) 


= RC ln 


Ep_ + Er 
E f -U f 


(1.5) 


Opóźnienie włączania t d jest tym większe, im jest większa rezystancja ze¬ 
wnętrzna R i pojemność diody C. W przypadku fali prostokątnej o dużej 
amplitudzie, gdy E F = E R » U F 

t d « RC ln2 = 0,69 RC (1.6) 

Chociaż osiągnięcie napięcia U F jest zewnętrzną oznaką zakończenia 
procesu włączania diody, to wewnątrz trwa jeszcze jakiś czas proces wprowa¬ 
dzania do bazy i ustalania się ładunku nośników nadmiarowych, zapocząt¬ 
kowany osiągnięciem polaryzacji przewodzącej złącza. Proces gromadzenia 
się no śnik ów nadmiarowych w diodzie o krótkiej bazie jest szkicowo pokaza¬ 
ny na rys. 1.7a. Jednocześnie z gromadzeniem się nośników mniejszościo¬ 
wych wprowadzanych od strony emitera, w identycznej liczbie gromadzą się 
nośniki większościowe, wprowadzane do bazy przez tylny styk rekombina- 
cyjny - dzięki temu jest zachowana ciągłość przepływu prądu I F w czasie 
stanu przejściowego, mimo osadzania się nośników w bazie. Każdy z ładun¬ 
ków nadmiarowych ( Q „, Q p ) dąży do osiągnięcia wartości ustalonej Q okreś¬ 
lonej iloczynem prądu przewodzenia I F i stałej czasowej ix 0 t t diody [15], dla 
diody o krótkiej bazie praktycznie równej czasowi przelotu t t 


Q — I F t t 


(1.7) 
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(dla diody o bazie długiej zamiast czasu przelotu należy stosować czas życia 
nośników t). Czas ustalania się ładunków w bazie jest rzędu kilku wartości 
stałej czasowej diody. 



Rys. 1.7. Chwilowe rozkłady nadmiarowych nośników ładunku (dziurawych A p i elektro¬ 
nowych A n) w bazie diody ze złączem PN: a) przy włączaniu; b) przy wyłączaniu 


Przy włączaniu diod o dużej rezystancji obszarów doprowadzeń, np. diod 
ostrzowych, obserwuje się chwilowo większe napięcie U F , które następnie male¬ 
je ze względu na postępującą modulację konduktywności obszarów przyłączo¬ 
wych. Podobny chwilowy wzrost napięcia występuje przy dużej indukcyjności 
doprowadzeń diody, wzrost ten może mieć charakter zanikających oscylacji. 

Wyłączanie diody trwa na ogół znacznie dłużej niż włączanie, dlatego 
charakteryzując właściwości dynamiczne diody podaje się głównie dane 
o procesie wyłączania. Wyłączanie diody sprowadza się do opróżnienia bazy 
z nagromadzonego ładunku. Ten proces, odbywający się w dwóch etapach, 
można wytłumaczyć posługując się szkicami chwilowych rozkładów nośni¬ 
ków nadmiarowych w bazie diody (rys. 1.7b). Jeżeli wyłączanie (ze stanu 
ustalonego po procesie włączenia) zachodzi pod wpływem skokowej zmiany 
e g z wartości + E F na stałą wartość — E r , to bezpośrednio po skoku napięcia 
wyłączającego następuje jedynie zmiana prądu diody z I F na — I R . Pomimo 
ujemnego prądu na diodzie utrzymuje się jeszcze przez pewien czas napięcie 
dodatnie, ze względu na nagromadzony ładunek, który jest stopniowo usu¬ 
wany. Prąd diody w tej fazie mógłby zmieniać się pod wpływem zmian 
napięcia e g , ale ponieważ napięcie to w analizowanym przypadku jest stałe 
(równe — E t j), to przy niewielkich zmianach napięcia u d prąd I R jest praktycz¬ 
nie stały i można go określić następująco: 


4 = 


E r + U F 
R 


( 1 . 8 ) 


W pierwszej fazie wyłączania (zwanej też fazą magazynowania lub „pół¬ 
ką”) zmianie prądu z wartości +I F na —I R odpowiada zmiana gradientu 
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gęstości nośników w bazie przy emiterze (rys. 1.7b), co znamionuje proces 
usuwania nadmiaru nośników mniejszościowych głównie przez złącze, nad¬ 
miaru nośników większościowych zaś przez tylny styk rekombinacyjny. Faza 
stałego prądu (stałego tylko w przybliżeniu, gdyż napięcie na diodzie jednak 
nieco się zmienia, ponieważ zależy logarytmicznie od gęstości brzegowej 
nośników) trwa aż do chwili, gdy gęstość brzegowa nośników nadmiarowych 
przy emiterze osiągnie poziom zerowy. Jest to chwila zapoczątkowująca 
drugą fazę wyłączania, napięcie na złączu jest dokładnie równe zeru, chociaż 
napięcie zewnętrzne diody u d może być już ujemne ze względu na spadek 
napięcia występujący na rezystancji szeregowej (rys. 1.5c). Dalsze usuwanie 
nadmiarowego ładunku z bazy następuje przy zerowej gęstości na obu brze¬ 
gach bazy; napięcie na diodzie zmienia się znacznie dążąc do a prąd 

zwrotny diody zanika, dążąc do wartości prądu nasycenia złącza. 

Dokładna analiza procesów wyłączania diod nawet w najprostszych 
przypadkach prowadzi do rozwiązań skomplikowanych, z reguły w postaci 
szeregów nieskończonych i funkcji specjalnych [4,16,24]. Ponieważ zależno¬ 
ści te są mało użyteczne, w praktyce stosuje się różne rozwiązania przybliżo¬ 
ne, na ogół oparte na metodzie ładunkowej. Na przykład proste zależności 
określające czasy trwania pierwszej i drugiej fazy wyłączania otrzymuje się 
pó rozważeniu przedstawionych na rys. 1.8 rozkładów gęstości nośników na 
początku pierwszej i drugiej fazy wyłączania, mimo znacznego uproszczenia 
tych rozkładów w stosunku do przedstawionych na rys. 1.7b. Nachylenie 
odcinków PW i NW na rys. 1.8 odpowiada prądowi włączenia I F , nachylenie 
zaś odcinka ON prądowi wyłączającemu —I R . Pola zakreskowane oznaczają 
ładunki Q t , Qi usuwane z bazy w pierwszej i drugiej fazie wyłączania. 



Rys. 1.8. Uproszczone rozkłady nośników 
nadmiarowych w bazie diody przy wyłączaniu 


Ładunek Q 2 jest równy sumie ładunków cząstkowych Q’ 2 i Q'{ skojarzo¬ 
nych z obszarami bazy W' i W" oraz prądami I R i I F . Traktując te obszary 
formalnie jako bazy oddzielnych diod i określając dla nich czasy przelotu 
t[ i t" jako wielkości proporcjonalne do kwadratów długości baz W' i W" 
oraz odwrotnie proporcjonalne do stałej dyfuzji D, określa się ładunki 
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Q’ 2 = I R t; = I R 
Q'ź = 44 = 4 


(W’) 2 

2D 

(W") 2 
2D 


(1.9a) 


(1 -9b) 


Ponieważ W'/W" = I F /I R , a również W' + W" = W, to ładunek Q 2 - jaki 
pozostał w bazie diody po usunięciu w pierwszej fazie ładunku Q 1 - można 
obliczyć następująco: 




( 1 . 10 ) 


Ip + 4 2 D Ip + I R 

Odpowiednio, ładunek Q 1 można wyznaczyć jako różnicę Q — Q 2 , czyli 

( 1 . 11 ) 


Qi — Q ~ 62 — iptf i 


r 2 

2 f 


Ip + Ir 1 4 + 4 * 

Czas t l wyciągania ładunku Q t przy ustalonym prądzie wyłączającym I R 
wynosi zatem 


h = 


Qi 


4 2 


U 


( 1 . 12 ) 


4 4(4 + Ir) 

Jeżeli wprowadzić współczynnik wyłączania diody 

(1.13) 

4 

to wzór określający czas „półki” t t można przedstawić następująco: 


Ii= ict 4 (d,aif>>1) 


(1.14) 


Czas drugiej fazy wyłączania t 2 jest określany jako czas dziesięciokrot¬ 
nego zmniejszania się prądu wyłączającego (od — I R do — 0,1/ R ). Przebiegi 
zanikania prądu i ładunku w bazie zwykle aproksymuje się zależnościami 
wykładniczymi o stałej czasowej r R , tj. przyjmuje się 

— t —t 

i d = -I R exp-; Q = Q 2 exp- (1.15a, b) 

t r t r 

Jeżeli stała t r jest znana, to można również określić czas drugiej fazy, jako 
t 2 = z R ln 10 = 2,3 t r . 
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Przy zmianach wykładniczych ładunku stała czasowa x R może być wy¬ 
znaczona następująco: 


0(0) _ 02 _ 4 , 

T * -m 4 4 + 4 * 

zatem 

2,3 t t 2,3 1. ,,, „ _ 

t 2 = 2,3t r = 2 + — » — (dla 5 » 1) 


(1.16) 


(1.17) 


Z zależności (1.14) i (1.17) wynika, że w wyniku zwiększania współczyn¬ 
nika wyłączania B czasy wyłączania maleją, przy tym czas pierwszej fazy 
wyłączania zmniejsza się silniej. 

Należy zaznaczyć, że czasy wyłączania mogą być wyznaczane również 
w inny sposób, np. za pomocą wykresów t t (B), t 2 (B) sporządzonych na 
podstawie przybliżonych rozwiązań równań transportu (rys. 1.9), podanych 
w pracach [4, 5], 



Rys. 1.9. Zależność czasów wyłączania 
f,, t 2 od współczynnika przesterowania 
B przy wyłączaniu, na podstawie przybli¬ 
żonych rozwiązań równań transportu 


W zależności (1.17) nie uwzględniono dodatkowego opóźnienia, wynika¬ 
jącego z procesu ładowania pojemności złączowej pod wpływem dużych 
zmian napięcia u d w drugiej fazie wyłączania. Wpływ pojemności złączowej 
można uwzględnić po wprowadzeniu własnego czasu ładowania pojemności 
złączowej C przez rezystancję R 

t c = 2,3RC (1.18) 

Kształt przebiegu napięciowego na diodzie w drugiej fazie wyłączania 
można bowiem interpretować jako wynikający z oddziaływania impulsu prą¬ 
dowego o czasie narastania zbocza t 2 , na zewnętrzny obwód RC o własnym 
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czasie odpowiedzi t c . Wypadkowy czas drugiej fazy t' z wyznacza się według 
przybliżonej reguły geometrycznego dodawania czasów t 2 i t c 

t' 2 * +W (1.19) 

Podczas przełączania przez dużą rezystancję R ładowanie pojemności 
złączowej może więc znacznie opóźniać proces wyłączania diod, zwłaszcza 
diod szybkich (o małym czasie t t ), dla których często *2 » { c- Należy też 
zauważyć, że czasu t c nie można zmniejszyć przez intensyfikację wyłączania 
(przez zwiększenie współczynnika przesterowania B). 


Przykład 1.1. Obliczyć czasy przełączania diody o czasie przelotu t t = 4 ns; (dioda średniej 
szybkości), pojemności złączowej C0) = Cjo — 4 pF, przy przełączaniu przez rezystancję 
R = 200 Q przebiegiem impulsowym prostokątnym o E R = E F = 10 V. 

1. Zakłada się, że złącze diody jest typu liniowego i że jego potencjał dyfuzyjny ma typową 
wartość = 0,8 V. Pojemność złączową diody przy napięciu — E R = —10 V można okreś¬ 
lić na podstawie wzoru Schottky’ego [15] 


Cji-EJ 


4- 10- 


(-łr 


= 1,68 • 10 “ 


F 


2. Przy pojemności montażu C 0 = 2 pF średnia pojemność złączowa diody wynosi C = 
= 1 ,5Cj(~E r ) + C 0 = 1,5 ■ 1,68 + 2 = 4,5 pF. 

3. Czas opóźnienia włączenia diody (przyjmując U F « 0,65 V) 


E f + E r 10 + 10 

U = RC In — = 200 • 4,5 ■ 10~ 12 - In-« 0,3 ■ W 9 s 

E F -U P 10-0,65 

4. I F = (. E f - U f )IR = (10 - 0,65)/200 = 0,04675 A, I R = (E R + U p )/R = (10 + 0,65)/200 = 
= 0,05325 A, zatem B = I R /I F = 0,05325/0,04675 = 1,139. 

5. Czas pierwszej fazy wyłączania 

t t 4 * 10“ 9 

t. =- 5 -=-= 1,64 ■ 10“ 9 s 

J?(l + B) 1,139 ■ 2,139 

6. t 2 = 2,3f,/(l + B) = 2,3 • 4 ■ 10“ 9 /2,139 = 4,3 • 10“ 9 s, t c = 2,3 RC = 2,3 • 200 ■ 4,5 ■ 10~ 12 = 
= 2,07 ■ 10 -9 s, zatem czas drugiej fazy wyłączania, z uwzględnieniem pojemności złączowej, 

t\ « + t 2 c « 4,8 • 10 -9 s 

Analiza procesów przełączania diody przy sygnałach przełączających 
innego typu niż idealny przebieg prostokątny jest trudna. Należy stwierdzić, 
że analiza procesów przełączania diody jest w ogóle trudna, i; na ogół jest 
mniej dokładna niż np. analiza przełączania tranzystora bipolarnego. Ponad¬ 
to, stosując różne metody, otrzymuje się niejednokrotnie bardzo różne war¬ 
tości czasów trwania poszczególnych faz przełączania. Mimo tych różnic, 
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rozumienie i przeanalizowanie procesów przełączania diody - choćby prostą 
metodą - są ważne. Przede wszystkim do uświadomienia sobie, jak może 
objawiać się bezwładność diody w różnych układach, a również dlatego, że 
przeanalizowanie przełączania diody ułatwia pojmowanie procesów przełą¬ 
czania tranzystora bipolarnego. 

Naturalnie, obwody z diodami mogą być obliczane metodami numerycz¬ 
nymi, z zastosowaniem typowych modeli diod z elementami nieliniowymi. 
Zaletą metod numerycznych jest łatwość analizy przy sygnałach przełączają¬ 
cych różnego typu. 


a) i 

r 

R1 


R 


£ (P 


200 

,1 RS 
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1* FI (TIME) 


TD 
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Cd =cx Dtt9d~ t tgd 

- _ ip+Is 

C d +Cj 9d n e (p T 

c r c i’H)"" 


Rys. 1.10. Przełączanie diody: a) schemat do obliczeń wg programu NAP2; b) model diody 
występujący w układzie 

Dla przykładu, na rys. 1.10 przedstawiono schemat układu przełączania 
diody D t przystosowany do obliczania za pomocą programu NAP2 [22] oraz 
prosty model diody wbudowany do tego programu (model zawiera element 
rezystancyjny oznaczony symbolem diody i pojemność równą sumie pojem¬ 
ności dyfuzyjnej i złączowej). W tablicy 1.1 są podane oznaczenia paramet¬ 
rów modelu stosowane w programie NAP2. Model uzupełniają elementy RS, 
CO, symulujące rezystancję doprowadzeń i pojemność montażową diody. 


Tablica 1.1. Oznaczenia i nazwy parametrów modelu diody oraz ich wartości 
użyte w przykładach obliczeń 


Oznaczenia 

Nazwa parametru 

Wartość 

Program 

NAP2 

Podręcznik 
część 1, rozdz. 2 



IS 

4 

prąd nasycenia złącza 

i • nr 15 a 

VT 

n e ( Pr 

zastępczy potencjał termiczny 

0,026 V 

TT 

t t lub T 

stała czasowa diody 

4- 1(T 9 s 

CJ 

c l0 = Cj(0) 

pojemność złączowa przy u = 0 

4 • 1(T 12 F 

FI 


potencjał dyfuzyjny złącza 

0,8 V 

GA 

m 

wykładnik we wzorze Schottky’ego 

0,333 

GS 

g m 

maksymalna konduktancja złącza 

5 S 
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Wyniki symulacji komputerowej przełączania diody w układzie pokaza¬ 
nym na rys. 1.1 Oa są przedstawione na rys. 1.11. Przyjęto te same warunki stero¬ 
wania i parametry diody (tabl. 1.1), co w przykładzie 1.1, z tą różnicą, że zasto¬ 
sowano impulsowe napięcie przełączające o zboczach wykładniczych. Niżej jest 
przedstawiony tekst zadania sformułowany w języku programu NAP2. 

*CIRCUIT:DIODAP3 (przełączanie diody zwykłej) 

PAR1/TAB2/ 0 0 5N 5N 1000N 5N 
PAR2/TAB2/ 0 0 15N 15N 1000N 15N 
F1/EXP/A 10 B -20 C 1 # PAR1 (TIME) D -,2N 
F2/EXP/A -20 B 20 C 1‘PAR2(TIME) D -,2N 
F3// A1 # FI (TIME) B 1 *F2(TIME) E0 

Dl/DIODĘ/ IS4E-15 VT .026 GS 5 TT 4N CJ 4P FI .8 GA .333 
R1 1 0 .1 E 1*F3(TIME);R 1 2 200;C0 2 0 2P;R5 2 3 3 
TD 3 0 Dl 
‘TIME 0 25N 

*DCTR ‘GRAPH VI V2 IR 
‘RUN 

Na rysunku 1.1 la pokazano przebiegi czasowe przy przełączaniu impul¬ 
sem o stałej czasowej zboczy 0,2 ns. Jak widać przy impulsie przełączającym 
o tak szybkich zboczach przebiegi napięcia na diodzie i prądu w obwodzie są 
zbliżone do idealizowanych przebiegów z rys. 1.5. Można też przekonać się, 
że czasy przełączania są zbliżone do obliczonych w przykładzie 1.1. Nie 
należy jednak oczekiwać pełnej zgodności między wynikami obliczeń metodą 
ładunkową i komputerową. Są to metody zupełnie odmienne, przy tym żad¬ 
na z nich nie oddaje w pełni rzeczywistych procesów zachodzących w dio¬ 
dach, których modelowanie bardziej dokładne wymagałoby użycia obwo¬ 
dów o stałych rozłożonych. 

Obliczanie i uwzględnianie stanów przejściowych w diodach staje się 
mniej istotne, jeżeli zbocza sygnału przełączającego są mało strome, gdyż 
następuje wówczas zanikanie części przebiegów charakterystycznych dla 
przełączania szybkimi impulsami. Jest to widoczne na rys. 1.1 lb, na którym 
pokazano przebiegi obliczone dla układu z rys. l.lOa, lecz przy impulsie 
o stałej czasowej zboczy powiększonej 2,5-krotnie. Bezwładność diod ob¬ 
jawia się jednak również i przy sygnałach znacznie różniących się kształtem 
od sygnału prostokątnego. Dla przykładu na rys. 1.12 przedstawiono prze¬ 
biegi powstające w układzie z rys. 1.1 Oa przy przełączaniu diody napięciem 
o kształcie sinusoidy (układ pełni wówczas funkcję prostownika). Przy częs¬ 
totliwości 2 MHz stany przejściowe związane z opóźnieniem wyłączenia dio¬ 
dy zajmują bardzo małą część okresu, prąd zwrotny diody jest mały i wobec 
tego przy tej częstotliwości (stosunkowo małej) bezwładność diody może być 
w ogóle pominięta. Natomiast przy częstotliwości 20 MHz przebieg prądu 
jest silnie zniekształcony i bardzo odbiega od idealnego przebiegu prądu 
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a) Nfffzr DCTR 
scalę 
for: 1 



UH 
I R 


2 UN 2 



b) NAP2F KIR 
V scalę 
for: 1 


UN 
I R 


2 UN 2 



Rys. 1.11. Przebiegi obliczone dla układu z rys. 1.1 Oa, przy £ f =£ fl = 10 V, dla stałych 
czasowych zboczy wykładniczych impulsu sterującego: a) 0,2 ns; b) 0,5 ns. Oznaczenia: 
ł/1 « £- SEM źródła, 1/2 - napięcie na diodzie, //? - prąd źródła 
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a) NAP2F TR 

V scalę 1 UN 1 . 2 UH 2 

for: 1 -3 IR 



b) N8P2F TR 
V scalę 
for: 1 


I UH i 

3 I R 


2 UN 2 



Rys. 1.12. Przebiegi obliczone dla układu z rys. 1.1 Oa przy sterowaniu napięciem sinusoi¬ 
dalnym o amplitudzie 10 V, przy częstotliwościach: a) 1 MHz; b) 20 MHz 
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w prostowniku jednopołówkowym. Przez dużą część okresu płynie duży 
ujemny prąd diody, przyczyniający się do znacznego pogorszenia sprawności 
prostowania. Dlatego nawet diody prostownicze, zwłaszcza zaś diody prze¬ 
znaczone do prostowania przebiegów o dużej częstotliwości i przebiegów 
prostokątnych, należy dobierać nie tylko pod względem dopuszczalnych 
wartości napięć i prądów, lecz również pod kątem szybkości przełączania. 

Z praktycznego punktu widzenia należy dążyć do stosowania diod do¬ 
statecznie szybkich, aby ich inercyjność nie ujawniała się w skali szybkości 
zmian sygnałów charakterystycznych dla danego układu i systemu. Niestety, 
w większości katalogów elementów półprzewodnikowych parametry umoż¬ 
liwiające obliczenie czasów przełączania w różnych warunkach pracy nie są 
podawane. Są jednak podawane różne inne dane charakteryzujące czas prze¬ 
łączania, a najczęściej czas wyłączenia t„, definiowany jako czas zaniku 
prądu ujemnego wyłączającej się diody do poziomu — 0,1/ F , w określonym 
przez producenta wzorcowym układzie pomiarowym. Orientacyjnie można 
stwierdzić, że typowe diody prostownicze przy prostowaniu fali prostokątnej 
wyłączają się w czasie od 5 do 1 ps (zależnie od mocy), diody prostownicze 
specjalne w czasie od 350 do 150 ns, diody ostrzowe w czasie krótszym niż 
50 ns, a szybkie diody warstwowe (np. epitaksjalne) w czasie od 20 do 0,5 ns. 
Najszybsze diody małej mocy o złączach metal-półprzewodnik (zwane dio¬ 
dami Schottky’ego) mogą przełączać się w czasie krótszym niż 0,1 ns. Rów¬ 
nież diody prostownicze o dużej sprawności prostowania są wykonywane 
jako diody Schottky’ego o czasach wyłączania od 150 do 35 ns. 

Obserwacja i pomiary czasów przełączania szybkich diod są trudne. Stosu¬ 
je się specjalne zestawy pomiarowe z generatorami szybkich impulsów i oscylo¬ 
skopami stroboskopowymi (próbkującymi) o pasmach gigahertzowych. 


1 . 3 . PRZEŁĄCZANIE TRANZYSTORA BIPOLARNEGO 

Zdolność tranzystora bipolarnego do szybkiego przełączania jest zwykle 
analizowana w konfiguracji wspólnego emitera z rezystancją R c w kolek¬ 
torze, przy sterowaniu sygnałem prostokątnym przez rezystancję R b 
(rys. 1.13a). Sterowanie w obwodzie bazy, od zatkania do przewodzenia 
złącza emiterowego, jest bardzo podobne do sterowania przy przełączaniu 
diody. Podobnie też wyznacza się prądy statyczne w obwodzie bazy 
(rys. 1.13b) na podstawie uproszczonej charakterystyki wejściowej tranzys¬ 
tora I B (U BE ). Należy jednak rozważać jednocześnie obwód bazy i kolektora, 
posługując się charakterystykami z zaznaczonymi punktami Q i M dla stanu 
włączenia i stanu wyłączenia tranzystora. Przy napięciu e g = —E R tranzystor 
jest zatkany (punkt Q), prąd emitera praktycznie jest równy zeru, natomiast 
przez złącze kolektorowe płynie pomijalnie mały prąd bliski I co , który wpły¬ 
wając do obwodu bazy jest interpretowany jako ujemny prąd bazy. W stanie 
zatkania można więc przyjąć, że napięcia bazy i kolektora są równe od- 
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Rys. 1.13. Przełączanie tranzystora bipolarnego: a) typowy układ przełączania; wyznacza¬ 
nie punktów pracy na charakterystykach: b) bazowych; c) kolektorowych 


powiednio napięciom zewnętrznej polaryzacji —E R oraz U cc , ze względu na 
pomijalnie małe spadki potencjału na rezystancjach R b , R c . 

Średnia wartość rezystancji wejściowej tranzystora w zakresie przewo¬ 
dzenia jest oznaczana symbolem R BF (rys. 1.13b). Zwykle przyjmuje się, że 
rezystancja R b jest duża w porównaniu z rezystancją R BF , co umożliwia 
rozważanie tranzystora przewodzącego przy założeniu sterowania prądowe¬ 
go. Z reguły zakłada się też, że tranzystor jest przesterowany i następuje 
ograniczanie prądu kolektora wskutek wejścia tranzystora w nasycenie. Dla¬ 
tego układ z rys. 1.13a jest nazywany przełącznikiem nasyconym (lub układem 
inwertera nasyconego). W stanie włączenia (punkt M na rys. 1.13b) prąd bazy 
I BF i prąd kolektora I CM mogą być wyznaczone po uwzględnieniu napięć bazy 
U BEP i kolektora U CES , ze wzorów 


^BF ~ 


E F -U, 


BEP 


E b 

Urn - U, 


C C ~ ^ CES 

R, 


( 1 . 20 ) 


IcM ~ 


( 1 . 21 ) 
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Zwykle przyjmuje się wartości przybliżone U BEP « 0,65 V, U CES « 

« 0,1-0,2 V. Małe-mniejsze od U BEP - napięcie U CES wynika z przewodzenia j 
w stanie nasycenia obu złączy: kolektorowego i emiterowego. Oba napięcia 
przewodzących złączy (U BEP i U BCP ) w obwodzie kolektora występują szerego- | 
wo i przeciwstawnie, tj. U CES = U BEP — U BCP , a ponieważ napięcie U BEP jest 
nieco większe od U BCP , to U CES jest małe i dodatnie. W stanie nasycenia 
kolektor praktycznie jest zwarty do emitera. To zwarcie dobrze określa dolny j 
poziom napięcia na kolektorze - w dużym stopniu niezależnie od wartości U cc j 
i i? c -co jest dodatnią cechą przełączników nasyconych. Ich ujemną cechą jest 
ograniczona prędkość przełączania. Długie jest zwłaszcza wychodzenie ze 
stanu nasycenia, zależne od głębokości nasycenia, charakteryzowanej przez 
współczynnik włączania K F , nazywany również współczynnikiem przesterowa- \ 
nia przy włączaniu. Jest on równy stosunkowi prądu bazy I BF do prądu bazy 
I BG powodującego graniczne wejście tranzystora w stan nasycenia 

K F = ^ = J^h 21E > 1 ( 1 . 22 ) 

1 BG l CM 

= (1-23) j 

n 21E 

przy czym h zlE jest współczynnikiem wielkosygnałowego wzmocnienia prą¬ 
dowego tranzystora dla prądu stałego (w dalszej analizie ze względu na 
przybliżenie liniowe przyjmuje się, że współczynnik h 21E jest równy wzmoc¬ 
nieniu prądowemu małosygnałowemu h 21e = /? 0 ). 

Przebiegi czasowe napięć u b , u c i prądów i b , i c występujące w układzie 
z rys. 1.13a są przedstawione na rys. 1.14. Pod wpływem skokowych zmian 
napięcia przełączającego e g prąd i napięcie bazy zmieniają się identycznie, jak 
w przypadku przełączania diody. Zanim napięcie na bazie osiągnie poziom 
napięcia włączenia ss U BEP , tranzystor jest zatkany, chociaż w przewodzie bazy 
pod wpływem zmian napięcia e g płynie już prąd ładowania pojemności wejścio¬ 
wej. Pojemność wejściową zastępuje się średnią pojemnością C b , reprezentującą 
łącznie wpływ nieliniowych pojemności złączowych C je (u be ), C jc (u bc ) przy zatka¬ 
nym tranzystorze „wewnętrznym”, co przedstawiono na rys. 1.15. Ponieważ 
rezystang a R c jest zwykle niezbyt duża, przyjmuje się, że pojemność C b wynika 
z równoległego połączenia pojemności C je , C jc i że wyraża średnią wartość ich 
sumy. Prąd bazy, jako prąd ładowania, w pierwszej chwili osiąga wartość 


4(0) = 


Ep + Er 
R b 


(1.24) 


Część prądu wejściowego płynąca przez pojemność C jc do obwodu kole¬ 
ktora (rys. 1.15a) odkłada na rezystancji R c napięcie, powodując chwilowy 
wzrost napięcia kolektora ponad poziom U cc (zwykle niewielki, o charak¬ 
terze zaburzenia, rys. 1.14). 
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Rys. 1.14. Przebiegi czaso¬ 
we prądów i napięć przy prze¬ 
łączaniu tranzystora bipolar¬ 
nego 



Rys. 1.15. Etap wstępny włączania (ładowania pojemności wejściowej): a) schemat 
zastępczy obwodu bazy z tranzystorem „wewnętrznym" zatkanym; b) zastosowanie zastęp¬ 
czej pojemności wejściowej C b 
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Stosując konsekwentnie odcinkowo-liniowe przybliżenie charakterystyk 
tranzystora należy przyjąć, że otwarcie tranzystora „wewnętrznego” nastę¬ 
puje dopiero po osiągnięciu na bazie napięcia U BEP , tzn. po czasie opóźnienia 
(zob. wzór (1.5)) 


. Ep -f - En 
t d = R b C b ln _ 


BEP 


(1.25) 


W przybliżonej analizie przyjmuje się, że po czasie t d tranzystor osiąga 
stan aktywnego przewodzenia normalnego i że dalsze zmiany można opisać 
przyjmując, że w tej chwili nastąpiło skokowe włączenie prądu bazy I BF . 
Umożliwia to użycie liniowego modelu tranzystora, w którym obok prądów 
zewnętrznych i b , i c występują prądy tranzystora „wewnętrznego” i' b , i’ c . Te 
prądy są związane z ładunkiem Q b gromadzonym w bazie zgodnie z zależno¬ 
ściami noszącymi nazwę równań ładunkowych (zob. część I rozdz. 2) 


■r _ Qb . dQb . _ Qb 

h ~ T + dt ’ t t 


(1.26a, b) 


Po wyeliminowaniu ładunku Q b otrzymuje się związek między i b , i' c 

dii 


; f t di’ c 

t b = ~lc + t t -TT 
x at 


1 

To 


K + T- 


dt 


(1.27) 


Między czasem życia t i czasem przelotu nośników t t oraz pulsacjami gra¬ 
nicznymi tranzystora co fi , co a , a> T zachodzą związki [15] 


X Po t t 



1 

C 0 T 


(1.28a, b) 


przy czym a> T — a 0 oj a = P 0 (o p = 2nf T , gdzie/ r jest polem wzmocnienia tran¬ 
zystora „wewnętrznego” (dla przewodzenia normalnego). 

Gdyby nie było pojemności złączowej C jc (w schemacie z rys. 1.16 re¬ 
prezentuje ją średnia pojemność C c ), to w odpowiedzi na skok prądu bazy I BF 
musiałby nastąpić wykładniczy wzrost prądu kolektora ze stałą czasową 
t = 1 /(Dp - co wynika z równania (1.27). Wpływ pojemności C c objawia się 
odprowadzeniem części prądu wejściowego I BF z obwodu bazy do obwodu 
kolektora. Dlatego nie cały prąd wejściowy jest wzmacniany, a tylko jego 
część, co w rezultacie zwykle powoduje znaczne zmniejszenie szybkości nara¬ 
stania prądu kolektora. Prąd płynący przez C c trafia wprawdzie do obwodu 
kolektora, ale bez wzmocnienia i w odwrotnej fazie, co zresztą nie ma zasad¬ 
niczego znaczenia, gdyż w porównaniu z prądem kolektora jest to prąd mały. 
Do obniżenia rzędu równania różniczkowego opisującego układ można na¬ 
wet przyjmować i c x i' c (co zostanie wykorzystane). 
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Rys. 1.16. Uproszczony liniowy schemat za¬ 
stępczy tranzystora dla stanu aktywnego 


Bilans prądów w obwodzie bazy wyraża równanie 


4f = 4-c c 


du c 

dt 


(1.29) 


Ponieważ u c = U cc — R c i c , to du c /dt = —R c dijdt, zatem na podstawie rów¬ 
nania (1.27) i założenia, że i c « z' można napisać 


IsF = ~k + (tt + RcCc) lt 


i 1 + co t R c C c di c 

——- -j--— 

P 0 co T dt 


(1.30) 


Z równania tego wynika, że wpływ pojemności C c objawia się zwielo¬ 
krotnieniem stałej czasowej wykładniczego narastania prądu kolektora 
w stosunku (1 + co t R c C c ). W teorii wzmacniaczy takie oddziaływanie pojem¬ 
ności C c nosi nazwę zjawiska Millera. 

Rozwiązaniem równania (1.30) przy i e ( 0) = 0 jest funkcja 


i c (t) — Po Ibf ^ — ex P 


1 


Po(t t + ^cQ) 




(1.31) 


Prąd kolektora w liniowym przybliżeniu dąży do asymptoty P 0 I BF . Jeżeli 
zachodzi nasycenie tranzystora (gdy P 0 I BF > I CM , tzn. gdy K F > 1), to czas t n 
narastania prądu i c od 0 do I CM jest równy 


( n ~ Po( l t + KC c ) 1 ° 




BF 


Po Ibf Ii 


P 0 (t t + R c C c ) ln 


K v 


CM 


K v -\ 


(1.32) 


Przesterowanie tranzystora skraca czas narastania prądu kolektora. 
Przy P 0 I BF » I CM , tj. przy K F » 1 narastanie prądu do poziomu I CM jest 
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w przybliżeniu liniowe i wzór (1.32) można wtedy uprościć do postaci wyra¬ 
żającej odwrotnie proporcjonalną zależność czasu t„ od I BF lub K F 


4 = (4 + KC e )- 


1 + CO-rR.C. 


(1.33) 


Z tej analizy można wysnuć dwa ważne wnioski. 

1. Przez silne przesterowanie skraca się czas narastania prądu (i czas opada¬ 
nia napięcia) kolektora, co jest często wykorzystywane. Później wykaże¬ 
my, że silne nasycenie tranzystora wydłuża jednak czas jego wyłączania, 
z tego względu jest więc szkodliwe. 

2. Jeżeli tranzystor odznacza się małym czasem przelotu t t (dużą pulsacją 
graniczną co T ), to wartość stałej czasowej przebiegu narastania prądu 
kolektora zależy głównie od stałej R c C e (i tak zwykle jest, gdyż na ogół 
c o t R c C c » 1). 

Nasycenie tranzystora kończy zewnętrzne stany nieustalone, jednak trwa 
jeszcze ustalanie się nadmiarowego ładunku wewnątrz bazy, w czasie równym 
kilku wartościom t. W procesie narastania ładunku w bazie (rys. 1.17a) można 
wyróżnić fazę zmian zachodzących w czasie, gdy tranzystor jeszcze nie wszedł 
w nasycenie (dzięki polaryzacji zaporowej złącza kolektora gęstość brzegowa 
nośników przy kolektorze jest równa zeru), oraz fazę zmian po osiągnięciu 
pewnego rozkładu granicznego (w której, wobec polaryzacji przewodzącej na 
obu złączach, gęstość nośników przy kolektorze znacznie wzrasta). 

Ładunek ustalony Q B nagromadzony w bazie można rozważać dzieląc 
go (rys. 1.17b) na ładunek graniczny Q G , odpowiadający rozkładowi granicz¬ 
nemu nośników (osiągniętemu w chwili wejścia w stan nasycenia), oraz na 



Rys. 1.17. Rozkłady nośników nadmiarowych w bazie tranzystora: a) przy włączaniu; b) 
po zakończeniu włączania, z podziałem nośników na rozkład graniczny ładunku Q G i rozkład 
nadmiaru ładunku Q s 
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nadmiar ładunku Q s wynikający z przesterowania i głębokiego wejścia 
w stan nasycenia. Taki podział jest dopuszczalny, gdyż proces gromadzenia 
ładunku opisuje liniowe równanie ładunkowe (1.26a) i można zastosować 
zasadę superpozycji. Ładunek Q G może być powiązany z prądem granicznym 
bazy I BG , na podstawie określenia (1.23) i równania (1.26a) (dla stanu ustalo¬ 
nego) znajduje się 

Qg = Ibg t = o M T = Icm U (1 -34) 

Po 


Nadmiar ładunku Q s można natomiast powiązać z prądem I BS wyrażają¬ 
cym nadmiar prądu bazy I BF ponad prąd graniczny I BG 

Qs = Qb ~ Qg = Ibf t ~~ Ibg t = Ibs x (1-35) 

przy czym 

l B S = I B F I B G ~ 1BF ~ IcmIP 0 = C^F — ^)^BG (1-36) 

W praktyce we wzorze (1.35) i innych zależnościach dotyczących ładun¬ 
ku Q s stosuje się wartość czasu życia x s inną niż czas życia t ładunku Q G . 
Używanie różnych wartości czasu życia dla nośników rekombinujących 
w tym samym miejscu, chociaż nie ma głębszego uzasadnienia, jest podyk¬ 
towane chęcią uwzględnienia dodatkowych zjawisk, nie ujętych w równaniu 
(1.26a), jak np. zależności czasu życia od poziomu nośników, gromadzenia 
ładunku w kolektorze związane ze zjawiskiem Kirka itp. 

J.L. Moll [13] podał następujące określenie czasu t s 


_ ftJgjy + CQgi 
(1 — 


(1.37) 


przy czym co aN , (o aI oznaczają pulsacje graniczne współczynników wzmocnie¬ 
nia prądowego ocj/jco), oc/jco). 

Po skoku wyłączającym napięcia e g do wartości —E R prąd bazy zmienia 
kierunek i przyjmuje wartość — I BR , przy czym w przybliżeniu 


Tbr — 


Er + &bep 


(1.38) 


Mimo zmiany kierunku prądu bazy, prąd i napięcie kolektora nie zmieniają 
się dopóty, dopóki ładunek zawarty w bazie zapewnia złączu kolektora po¬ 
laryzację przewodzącą. Stan nasycenia tranzystora utrzymuje się w taki spo¬ 
sób aż do chwili usunięcia nadmiaru ładunku Q s . Czas t s pozostawania 
tranzystora w nasyceniu (od chwili skoku wyłączającego) nazywa się czasem 
magazynowania lub czasem przeciągania prądu kolektora, który w tej fazie 
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wyłączania nie zmienia się (rys. 1.14). Czas t s można określić na podstawie 
równania (1.26a) zapisanego dla chwilowych wartości nadmiaru ładunku Q s 
i nadmiaru prądu bazy i bs 


l bs ~ 



dt 


(1.39) 


Po uwzględnieniu początkowej wartości Q s (0) zgodnie z formułą (1.35) i nad¬ 
miaru prądu bazy po skoku wyłączającym 4 S (0) = — I BR — I BG , otrzymuje się 
funkcję opisującą Q s jako wielkość zmieniającą się od Q s (0) do 
Q s (°°) = — (I BR + / bg )t s ze sta ł4 czasową t s . Czas t s usunięcia nadmiaru 
ładunku (Q s (4) = 0) można wyrazić następująco: 


4 = * s In 



QJP) _ T j n 4r + Ibr 
fi 5 (co) J * ^BR + IbG 


= ln 


k r + 1 


(1.40) 


przy czym 

K r = ^ (1.41) 

J BG 

jest współczynnikiem wyłączania. 

Czas magazynowania maleje wtedy, gdy działanie wyłączające jest silne 
i współczynnik wyłączania K R jest duży. Jednak czas t s powiększa się, gdy 
tranzystor jest wyłączany ze stanu głębokiego nasycenia, tzn. gdy współczyn¬ 
nik włączania K F jest duży. Tę zależność należy mieć na uwadze, gdy dąży się 
do zmniejszenia czasu narastania t n przez zwiększenie K F . 

Funkcję opisującą zanikanie prądu kolektora po fazie magazynowania 
można otrzymać z równania (1.30), przyjmując i b = —I BR , 4(0) = I C u- Prąd 
kolektora teoretycznie dąży do wartości —^ 0 I BR . Czas t 0 opadania prądu 
kolektora (osiągnięcia wartości zerowej) można wyrazić następująco: 


4 — /4 (4 + R c C c ) ln 


Ibr + Ibg 


1 BR 


(1.42) 


Silne przesterowanie (fi 0 I BR » I CM ) powoduje zmniejszenie czasu t 0 podobne, 
jak i czasu t„, więc przy K R » 1 w przybliżeniu 


4 = (4 + R£ c ) 


lęM 

Ibr 


1 + (j) t R c C c 1 
CO y 


(1.43) 


Istnieje inny, bardzo prosty sposób uzyskania przybliżonych wzorów na 
czasy narastania i opadania prądu kolektora przy silnych przesterowaniach. 
Czasy narastania i opadania są obliczane jako ilorazy ładunku wprowadza- 
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nego lub usuwanego z bazy i prądu bazy, odpowiednio I BF bądź I BR . Ładu¬ 
nek, jaki należy wprowadzić lub usunąć, określa się jako sumę ładunku 
zmagazynowanego bezpośrednio w bazie przy prądzie I CM na granicy stanu 
aktywnego i stanu nasycenia, czyli równego I CM t t , oraz ładunku związanego 
z pojemnością C c równego A U c C c . Po określeniu przyrostu napięcia kolek¬ 
tora A(7 C jako równego I CM R c i podzieleniu łącznego ładunku I CM (t t + R c C c ) 
przez I BF (lub I BR ), otrzymuje się wzór 


L n,o 


(t t + R c C c .) 


lCM 

Ibf.br 


(1.44) 


identyczny z wzorami (1.33) i (1.43). 

Zanik prądu kolektora nie oznacza zakończenia stanów nieustalonych 
związanych z wyłączaniem tranzystora, gdyż dopóki prąd i c > 0 , dopóty 
w bazie istnieje ładunek (i c t t ) i należy konsekwentnie przyjmować, że tranzys¬ 
tor przewodzi i że źródło sterujące wymusza prąd bazy równy — I BR (co jest 
dogodnym przybliżeniem stanu rzeczywistego). W chwili zaniku prądu kole¬ 
ktora ładunek nadmiarowy zmagazynowany w bazie też staje się równy zeru, 
dlatego w tej samej chwili powinien również nagle zaniknąć prąd bazy zwią¬ 
zany z iniekcją i rekombinacją nośników. Istotnie, ta składowa prądu bazy 
zanika, ale pojawia się składowa pojemnościowa prądu bazy, gdyż następuje 
ładowanie pojemności wejściowej tranzystora C b do napięcia —E R (rys. 
1.14). Czas ustalania się napięcia bazy można wyrazić wzorem 

t b = 2,3R„C b (1.45) 


W czasie ładowania zostaje z powrotem wprowadzony ładunek A Q Cin , usu¬ 
nięty z pojemności wejściowej C b przy włączaniu (rys. 1.14). 


Przykład 1.2. Obliczyć czasy przełączania tranzystora krzemowego o parametrach: 
t tN = t t = 0,2 ns, 1 1! = 6,3 ns, /i.: = 100, /i/ — 3 (y,. = 0,99, y, — 0,75), Cj eB ~ 5 pF, = 4 pF, 

w układzie z rys. 1.13a, przy R c = 500 Cl, R b = 5 kfi, E p = 5 V, E R = 1 V. 

1. Oblicza się prądy bazy I BF , I BG oraz prąd kolektora I CM 


Ef u bep 

5 - 0,65 

R b 

5000 

Er + Ubep 

1 + 0,65 


5000 

U CC ~ U C ES 

5-0,2 


500 


= 8,7- 10~* A = 0,87mA 


= 3,3- 10" 4 A = 0,33 mA 


= 9,6- 10~ 3 A = 9,6mA 


4g = W0 w = 9,6/100 = 0,096 mA 
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2. Oblicza się średnią wartość pojemności wejściowej, zakładając przeciętne wartości poten¬ 
cjałów dyfuzyjnych <P DE = $ DC .« 0,8 V dla złączy liniowych. Dla złącza emiterowego 

C e * 1,5 • CjH-EA = 1,5 • C Je0 • (1 + E^ de )-^ = 5,7 pF 

Dla złącza kolektorowego, ze względu na małą zmianę napięcia polaryzującego złącze zapo¬ 
rowo ((od U cc + E R = 5 + l = 6 V, do U cc — U BEP = 5 — 0,65 = 4,35 V) można przyjąć 
średnią pojemność w tej fazie obliczoną dla średniego napięcia zaporowego 5,2 Y 

C c c .jco ' (1 + 5,2/0,8)“ 1/3 = 2 pF 

Po uwzględnieniu więc pojemności montażu C m « 1,3 pF, oblicza się 


C b = C e + C; + C m = 5,7 + 2 + 1,3 = 9 pF 


3. Oblicza się średnią pojemność C c w czasie zmian prądu i napięcia kolektora, przyjmując 
polaryzację zaporową na początku zmian prądu równą IJ CC — U BE p = 4,35 V 

C c = 1,5 • C jc0 ■ (1 + 4,35/0,8 )" 1/3 = 3,2 pF 


4. Oblicza się czas życia z s nośników w nasyceniu, stosując wzór Molla (1.37) przekształcony 
przez zastąpienie częstotliwości oa aN , co al czasami przelotu t tN , t tl (na mocy związków 
= ^TN ~ 1/ttW = ™ l/tfl) 


+ a z Ki 1 0,2 + 0,75 • 6,3 

t =-=-= 19,1 ns 

(1 - oe^ocjr) 1 - 0,99 ■ 0,75 

5. Oblicza się czasy t d , t n , t s , t 0 , t b (dla uproszczenia zapisów obliczeń wykorzystuje się to, że 
1 kD * 1 pF = 1 ns) 


E f + E r 5 + 1 

4 = R b C b In—-TT— = 5 • 9 • ln-— 7 - 77 - = 14,5 ns 




5 - 0,65 


I BF 0,87 

t n = p N (t tN + R c C c ) ln---= 100 ■ (0,2 + 0,5 • 3,2) • ln — : —- 7 - = 21 ns 


/]IMi 


0,87 - 0,096 


I BF + ln 0,87 + 0,33 

4 = T,ln - : - - = 19,1 • ln —• —- ~, ~ „ 7 = 19,8 ns 


"ł“ 


0,33 + 0,096 


Top + I B n 0,33 + 0,096 

t 0 = Mt N + KCc) ln —-— = 100 ■ (0,2 + 0,5 • 3,2) • ln — -= 46 ns 

/„„ 0,33 


t b = 2,3 R b C b = 2,3 ■ 5 • 9 = 103,5 ns 


Niżej przedstawiamy tekst zadania na przełączanie tranzystora, sformu¬ 
łowany w języku programu NAP2, z parametrami układu takimi samymi 
(rys. 1.18a), jak w przykładzie 1.2. Zastosowano jedynie bardziej realistyczny 
impuls przełączający ze zboczami wykładniczymi o stałej czasowej 2 ns oraz 
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Rys. 1.18. Przełączanie tranzystora bipolarnego: a) schemat do obliczeń wg programu 
NAP2; b) model tranzystora występujący w układzie 


uwzględniono dodatkowo pojemność kolektor-masa C 0 = 2 pF (pojemność 
ta może modelować pojemność kolektora do podłoża). 


*CIRCUIT:TRANZP3 (przełączanie tranzystora) 

PAR1/TAB2/ 0 0 BON BON 1000N BON 

PAR2/TAB2/ 0 0 2B0N 2B0N 1000N 2B0N 

FI/EXP/ A B B -6 C 1 *PAR1 (Tl M E) D -2N 

F2/EXP/ A -6 B 6 C 1 *PAR2(TIME) D -2N 

F3// A 1 *F1 (TIME) B 1*F2(TIME) E 0 

Tl /NPN/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 TF .2N TR 6.3N > 

AF .99 AR .7S CE BP CC 4P GA .333 FI .8 NG 2.BE-4 GS 10 

R1 1 0.1 E 1*F3(TIME);R2 4 0 .1 EB 

RB 1 2 BK;CM 2 0 1.3P;RC 4 3 BOO;CO 4 0 2P 

TT 3 2 0 Tl 

*TIME 0 B00N 

*DCTR *GRAPH VI V2 V3 IRB 
*RUN 




1. Przełączanie elementów półprzewodnikowych 


40 


Wykresy obliczeń przedstawiono na rys. 1.19. W zadaniu zastosowano 
parametry podane w tabl. 1.2. 

Jak wynika z podanych obliczeń - a analiza wielu innych przypadków to 
potwierdza - zasadniczymi przyczynami opóźniającymi włączanie i wyłącza¬ 
nie są ładowanie i rozładowanie pojemności wejściowej oraz magazynowanie 
dużego ładunku przy głębokim nasyceniu tranzystora. 


NftP2F DCTR 


V scalę - 1 UN 1 . 2 UN 2 

for: 1 -3 UN 3 4 I RB 


1 6.40E+00 

2 8.0OE-01 

A _ „ _ 

3 5.40E+00 

4 1.05E-03 


/ 

V.... 

IRB 

V V3 

r, v u 



u 

w 


1 \ 

1 \ 


1 4.SOE+OO^ 

2 4.G0E-01 

3 4.2OE+00 

4 7.5OE-04 


! 1 

1 1 
: i 
! 1 


i ; 
f ; 

> 

i \ 
i » 

i '. 


i 3.20E+00 
2-7.45E-08 h 

3 3.001+00 

4 4.50E-04 


! 1 

* i 

• f 

i 1 
i 1 
i \ 


t \ 

i 

/ \V2 

J 

i 


i 1.60E+00 
2-4.00E-01 

3 i.8OE+0O- 

4 1.50E-04 

IRB 

j i 
! ) 

! \ 

! i 

1 

i 


/ 

; 

/ 

i 


X Di JDI/ VQ 

2-8.O0E-01 
3 6.00E-01 
4-1.50E-04" 


l 

l 

1 

* 

5 1 


i ...a""”' 

/ 

! IRB, 


1-1.60E+00 

V2 



/ 


2-JL20E+00 



\ Vi>c a 


3- 6.O0E-01 

4- 4,50E-04_ 

VI 2=i ] 

E 





4-4.50E-0 4 _____ 

G:grid O.WEfM i.®0E-0? 2.doE-07 3.00t-0? 4.00E-67 5.09E-07 

l-4ISet 7 scalęIEsc:EXlT Use Cursor to read V,X X IIME 


Rys. 1.19. Przebiegi obliczone dla układu z rys. 1.18a, przy E F = 5 V, E n = 1 V, dla stałej 
czasowej zboczy wykładniczych impulsu sterującego równej 2 ns. Oznaczenia: 1/1 s; £ 
- SEM źródła, V2 - napięcie bazy, ł/3 - napięcie kolektora, /RB - prąd źródła 


Czasy przełączania można więc skrócić stosując płytkie zatkanie i płyt¬ 
kie nasycenie. W wielu układach jednak tranzystor w stanie spoczynku 
powinien być głęboko zatkany i głęboko nasycony, z czego wynika ko¬ 
nieczność usuwania dużych ładunków z pojemności wejściowej i z bazy 
tranzystora. W takich układach można skrócić czasy przełączania za po¬ 
mocą tzw. pojemności przyspieszającej, która bocznikuje część lub całą re¬ 
zystancję R b (jeżeli rezystanqa ta jest dostępna). W układzie z rys. 1.20a 
główna część rezystancji w obwodzie bazy RB2 = 4,7 kQ jest zboczniko- 
wana pojemnością CB2 = 18 pF. Przy szybkich zmianach sygnału wejścio¬ 
wego pojemność CB2 utrzymuje niemal niezmienione napięcie na rezys¬ 
tancji RB2, dlatego prawie cała zmiana napięcia przełączającego odkłada 
się na małej rezystancji RBl = 300 A, powodując ogromne zmiany prądu 
w obwodzie bazy - dodatnie lub ujemne, zależnie od kierunku zmian. 
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b) NftP2F KIR 
V scalę 
for! 1 


Glgrid 
1-4!Set 


uh 

UH 


O.OGEfOO 
V scalę lEsclEJUf 
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Rys. 1.20. Przełączanie tranzystora z pojemnością przyspieszającą: a) schemat do obli¬ 
czeń; b) przebiegi czasowe obliczone z użyciem programu NAP2; występują duże chwilowe 
wartości prądu wejściowego !RB\ i wolne ustalanie się napięcia bazy 1/2 


Duży chwilowo prąd bazy, płynący ze źródła głównie przez pojemność 
przyspieszającą CB2, powoduje silne przesterowanie tranzystora, skracające 
wielokrotnie czasy przełączania tranzystora. Jest to widoczne na rys. 1.20b 
przedstawiającym przebiegi czasowe występujące w układzie z rys. 1.20a. 
Niżej jest zamieszczony tekst zadania, na podstawie którego obliczono te 
przebiegi z użyciem programu NAP2 - parametry układu przyjęto takie same 
jak w zadaniu poprzednim, zastosowano jedynie podział rezystancji RB na 
dwie części oraz pojemność CB2. 
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Tablica 1.2. Oznaczenia i nazwy parametrów modelu tranzystora bipolarnego 
oraz ich wartości użyte w przykładach obliczeń 


Oznaczenia 

Nazwa parametru 

Wartość 

Program 

NAP2 

Podręcznik 
część 1, rozdz. 2 



IS 


prąd nasycenia złącza emitera 

2- 10~ 14 A 

NI • IS 

4c 

prąd nasycenia złącza kolektora 


NI 


współczynnik wyrażający stosunek prądów 
nasycenia złączy w programie NAP2 

1,32 

VT 

n E ' (p T 

zastępczy potencjał termiczny 
dla złącza emitera 1} 

0,026 V 

NV • VT 

i 

n c <pT 

zastępczy potencjał termiczny dla złącza 
kolektora^ 


NV 


współczynnik wyrażający stosunek 
zastępczych potencjałów termicznych 
złączy w programie NAP2 

1 

AF, AR 

*i 

sprawności dla transmisji normalnej 
i inwersyjnej 

0,99 i 0,75 

TF, TR 

ttN> Ul 

czasy przelotu dla transmisji 
normalnej i inwersyjnej 

0,2 ns i 6,3 ns 

CE, CC 

CjeO> CjcQ 

pojemności złączowe przy zerowej 
polaryzacji złączy 

5 pF i 4 pF 

FI 

$DC 

potencjały dyfuzyjne złączy 

0,8 V 

GA 

m Ei m c 

wykładniki we wzorze Schottky’ego 

0,333 

GS 

Gu 

maksymalna konduktancja złączy 

10 S 

GZ, NG 


parametry modelowania zjawiska 

Early’ego w programie NAP2 

0 i 0,00025 


1} n c ~ współczynniki emisji dla złączy emitera i kolektora, ę T = kTjq - potencjał termiczny elektronu 
(przy T = 300 K ę T « 0,026 V). 


*CIRCUIT:TRANZP5 (przel. tranz. z pojemnością przyspieszająca) 

PAR1/TAB2/ 0 0 BON 50N 1000N 50N 

PAR2/TAB2/ 0 0 250N 250N 1000N 250N 

F1/EXP/ A 5 B -6 C 1 *PAR1 (TIME) D -2N 

F2/EXP/ A -6 B 6 C TPAR2(TIME) D -2N 

F3// A 1*FI (TIME) B 1*F2(TIME) E 0 

T1/NPN/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 TF .2N TR 6.3N > 

AF .99 AR .75 CE BP CC 4P GA .333 FI .e NG 2.5E-4 GS 10 

R1 1 0 .1 E 1 *F3(TIME);R2 4 0 .1 E 5 

RB1 1 5 300;RB2 5 2 4.7K;CB2 5 2 18P;CM 2 0 1.3P 

RC 4 3 500;C0 4 0 2P;TT 3 2 0 Tl 

*TIME 0 500N 

*DCTR *GRAPH VI V2 V3 IRB1 
*RUN 
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Zasadniczą wadą takiego przyspieszonego przełączania jest 

1. obciążenie źródła sterującego bardzo dużym chwilowym prądem ładowa¬ 
nia pojemności przyspieszającej (na rys. 1.20b są widoczne duże impulsy 
tego prądu); 

2. duży czas ustalania się napięcia na bazie (po wyłączeniu tranzystora), 
spowodowany rozładowywaniem pojemnośei CB2 przez rezystor RB2. 
Wady te można częściowo złagodzić, przez dobór niezbyt dużej pojemno¬ 
ści przyspieszającej (np. ok. 1/3 wartości C b ). 


1.4. PRZEŁĄCZANIE TRANZYSTORA MOS 


Właściwości przełącznikowe tranzystora MOS są na ogół analizowane 
w konfiguracji wspólnego źródła. 

Opóźnienia przy przełączaniu tranzystorów MOS wynikają z przełado¬ 
wywania pojemności międzyelektrodowych i ze skończonego czasu przelotu 
nośników przez kanał. Nośniki poruszają się w kanale ruchem unoszenio- 
wym, a czas przelotu t t przez kanał określa przybliżona zależność 


, _ 4 / 2 

p(u GS —u T ) 


(1.46) 


Czas przelotu t t zależy od kwadratu długości kanału /, ruchliwości nośni¬ 
ków [i i od nadwyżki napięcia bramka-źródło U GS nad napięciem odcięcia U T . 
Na przykład dla typowego tranzystora z kanałem wzbogacanym typu n o pa¬ 
rametrach: 1=5 pm, n = 500 cm 2 /(Vs), U r = 1V, w typowym punkcie pracy 
dla U GS = 5 V czas przelotu wynosi t t = 0,167 ns. Takie wartości czasu 
przelotu są bardzo małe w porównaniu z czasami trwania poszczególnych faz 
procesów przełączania układów unipolarnych, można więc twierdzić, że w pro¬ 
cesach przełączania dominuje wpływ pojemności międzyelektrodowych. 

Pojemności międzyelektrodowe zależą od punktu pracy tranzystora 
MOS. Rozważenie nieliniowych zależności pojemności od napięć w prze¬ 
łączaniu układów prowadzi do nieliniowych równań różniczkowych nie¬ 
możliwych do rozwiązania analitycznego. Trudności te usprawiedliwiają 



b) 


Ti 




Rys. 1.21. Kaskada inwerterów MOS: a) układ; b) schemat zastępczy 
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stosowanie wielu uproszczonych sposobów analizy procesów przełączania 
układów unipolarnych. Najprostszy sposób polega na wyznaczeniu małosyg- 
nałowej odpowiedzi impulsowej tranzystora pracującego w kaskadzie iden¬ 
tycznych kluczy (rys. 1.21 a). W analizie małosygnałowej wygodnie jest pro¬ 
wadzić obliczenia w dziedzinie częstotliwości, a następnie, korzystając ze 
związków między dziedzinami czasu i częstotliwości, obliczyć czas odpowie¬ 
dzi impulsowej. Można też wykorzystać prosty schemat zastępczy układu 
klucza w kaskadzie, przedstawiony na rys. 1.21b. Elementy schematu zastęp¬ 
czego g m i C gs są określone następująco [15]: 

«. = -J 5 - = - U T ) = gC'Ą(U 0S - U T ) (1.47) 

du G s * 

C gs = \c ox wl (1.48) 


przy czym: w - szerokość kanału, C ox - jednostkowa pojemność warstwy 
tlenku. 

Pole wzmocnienia co T , równe iloczynowi wzmocnienia k u = g m R i pul- 
sacji granicznej co g = 1 j(RC gs ), można określić jako wielkość niezależną od 
C gs , odwrotnie proporcjonalną do czasu t t 


o) T = k u co g 



3 fi(U GS - U T ) 
2 l 2 


1 


(1.49) 


Niezależność co T od C gs jest formalna, w rzeczywistości zarówno t v jak 
C gs i g m , zależą od tych samych parametrów fizyczno-konstrukcyjnych, co 
umożliwiło wyrażenie wpływu C gs przez t t i uzyskanie prostej postaci wzoru 
(1.49). Uwaga - przy rozważaniach przeprowadzonych bezpośrednio w dzie¬ 
dzinie czasu otrzymuje się nieco inny wynik: co T = 1 jt t . 

Czas narastania (lub opadania) odpowiedzi na małosygnałowy skok 
napięcia wejściowego jest odwrotnie proporcjonalny do co g 


2,2 _ 2,2 K 

CO g COj. 


1,1 k u t t 


(1.50) 


Czasy narastania i opadania zboczy odpowiedzi na małosygnałowy skok 
napięcia są więc proporcjonalne do czasu przelotu. Taka zależność jest ob¬ 
serwowana nawet wtedy, gdy wydaje się, że bezpośredni wpływ bardzo małe¬ 
go czasu przelotu t t mógłby być pominięty wobec wpływu pojemności C gs , 
a to ze względu na wspomniane wyżej uzależnienie obu wielkości od tych 
samych parametrów fizyczno-konstrukcyjnych. Również przy przełączaniu 
wielkosygnałowym czasy narastania i opadania zboczy przebiegu wyjściowe¬ 
go są proporcjonalne do czasu przelotu t v Dlatego czas przelotu jest miarą 
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szybkości tranzystorów MOS. Stąd też tendencja do zmniejszania czasu 
przelotu, głównie przez zmniejszanie długości kanału tranzystorów. Ten spo¬ 
sób zwiększania szybkości unipolarnych układów cyfrowych nazywa się ska¬ 
lowaniem. 


1.5. PRZEŁĄCZANIE DIODY TUNELOWEJ 

Diodę tunelową wynalazł Japończyk Leo Esaki w 1958 r. podczas badania 
złączy PN wykonanych z silnie domieszkowanego germanu. Obecnie wy¬ 
twarza się diody tunelowe (w skrócie DT) częściej z arsenku galu, głównie 
ze względu na większy zakres użytecznego napięcia (ok. 1 V przy GaAs, 
0,5 V przy Ge). DT przełączają się bardzo szybko, w czasie ok. 1 ns, a DT 
specjalne nawet w czasie ok. 50 ps. Znajdują one zastosowanie w specja¬ 
lizowanych szybkich układach generacyjnych, w szybkich i precyzyjnych 
komparatorach, a zwłaszcza w układach synchronizacyjnych oscyloskopów 
o pasmach gigahertzowych - w urządzeniach tych DT są właściwie elemen¬ 
tami nie do zastąpienia. Ich charakterystyki prądowo-napięciowe (rys. 1.22) 
mają odcinek o ujemnym nachyleniu, jest więc możliwe wykorzystanie DT 
jako elementu odtłumiającego i generacyjnego. Jako podstawowe parametry 
DT określa się współrzędne: U P , I P punktu P (szczytu charakterystyki) i U v , 
I v punktu V (doliny charakterystyki) oraz napięcie U PP tzw. punktu prze- 
rzutowanego PP (I PP = I P ). Napięcia U P , U v , U PP są charakterystyczne dla 
danego rodzaju półprzewodnika (tabl. 1.3), natomiast prąd I P może być 



Rys. 1.22. Charakterystyki diod tunelowych 
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różny, zależnie od powierzchni złącza. Wykonuje się typowe DT o I P = 
= 1 mA, 2 mA, 5 mA, 10 mA - a niekiedy o większych prądach. Część 
charakterystyki ze szczytem P nazywa się częścią tunelową, wznosząca się 
zaś część z punktem PP - częścią dyfuzyjną. Ze względu na silne domie¬ 
szkowanie półprzewodnika część tunelowa przechodzi bezpośrednio w ob¬ 
szar przebicia złącza (przy U < 0). 


Tablica 1.3. Typowe parametry charakterystyk diod tunelowych 


Materiał 

U r , V 

Uy, V 

U Pf , V 

b/Iy 

Ge 

0,06-0,08 

0,32-0,36 

O 

00 

1 

m o 

5-8 

GaAs 

0,1-0,16 

0,48-0,6 

0,98-1,28 

10-40 


Przełączanie DT w typowym układzie ujawnia możliwość wytwarzania 
szybkich skoków napięcia, nawet z zastosowaniem wolno zmieniającego się 
sygnału, np. sinusoidalnego (rys. 1.23). W tym celu rezystancja R obwodu 
powinna być dostatecznie duża, aby w pewnym zakresie napięcia przełącza¬ 
jącego e g było możliwe przecinanie się charakterystyki DT z charakterystyką 
roboczą o nachyleniu R w trzech punktach. Przy zwiększaniu napięcia prze¬ 
łączającego następuje lokalne oderwanie charakterystyki roboczej o nachyle¬ 
niu R od charakterystyki DT, przy napięciu U t « U P (e g = Uf), w rezultacie 
chwilowy punkt pracy przeskakuje z części tunelowej na część dyfuzyjną do 
punktu wynikającego z przecięcia charakterystyki źródła sterującego z cha¬ 
rakterystyką DT. Podobnie, przy zmniejszaniu e g następuje przeskok przy 
napięciu U 2 ~ U r (e g = Uf) do mniejszego napięcia na wznoszącej się części 



Rys. 1 .23. Przełączanie diody tunelowej: a) układ; b) przebiegi czasowe przy przełączaniu 
przebiegiem sinusoidalnym 
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tunelowej charakterystyki. Te przeskoki są najbardziej interesującymi frag¬ 
mentami zmian napięcia w procesie przełączania DT. Do przeanalizowania 
szybkich zmian (a zwłaszcza do wyznaczenia czasu ich trwania) charakterys¬ 
tyka statyczna DT nie jest wystarczająca, potrzebny jest do tego model dyna¬ 
miczny diody tunelowej. 

Model taki, podobnie jak model diody zwykłej, można przedstawić jako 
połączenie nieliniowej pojemności i nieliniowej rezystancji, którą jest wygod¬ 
nie opisywać za pomocą źródła prądowego i (u), jak na rys. 1,24a. Ze względu 



Rys. 1.24. Model diody tunelowej: a) połączenie elementu bezinercyjnego i (u) z pojemno¬ 
ścią złączową; b) aproksymacje charakterystyki i (u) odcinkami prostych; c) charakterystyka 
wg wzoru 1.51 


na bardzo silne domieszkowanie półprzewodnika DT przy przewodzeniu nie 
gromadzi ładunku dyfuzyjnego i jej model nie zawiera pojemności dyfuzyj¬ 
nej, zawiera natomiast pojemność złączową Cj. Silne domieszkowanie powo¬ 
duje, że nawet przy bardzo dużych częstotliwościach zależność i (u) pozostaje 
bez zmian, tj. może być określona charakterystyką statyczną DT. W prakty¬ 
ce stosuje się różne ujęcia zależności i (u), teoretyczne i empiryczne, w tym 
uproszczone opisy przystosowane do danej metody obliczeniowej - np. ap¬ 
roksymacje odcinkami prostych, w najprostszym przypadku trzema odcin¬ 
kami poprowadzonymi przez punkty 0, P, V, PP - jak na rys. 1.24b. Metody 
komputerowe umożliwiają wykorzystanie dokładniejszych aproksymacji nie¬ 
liniowych. Jest ich wiele. Autor niniejszego tekstu (J.B.) wprowadził nowy 
model DT o pięcioparametrowej aproksymacji, określając (rys. 1.24c) prąd 
i (u) DT jako sumę dwóch składników: prądu i T związanego z częścią tunelo¬ 
wą i prądu i D związanego z częścią dyfuzyjną charakterystyki diody 


i(u) = i T + i D = I P — 

Up 


n 


n — 1 + 



+ 4 




(1.51) 


Prąd i D jest opisany typową zależnością stosowaną dla złącza PN, jednak 
występujący w niej potencjał V T różni się znacznie od potencjału ę T pod 
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względem wartości i powinien być dobrany wraz z innymi parametrami 
aproksymacji tak, aby charakterystyka aproksymująca przechodziła przez 
dane punkty 0, P, V, PP. W tym celu praktycznie można najpierw bezpośred¬ 
nio przyjąć wartości 4, U P (zakłada się, że w punkcie P i D « 0). Do wy¬ 
znaczenia potencjału V T można zastosować warunek, że w punkcie V na¬ 
chylenie charakterystyki musi być równe zeru, co prowadzi do równania 
(przybliżonego, przybliżenie polega na przyjęciu I S /V T « n Ipl Up) 


V T = 


Up 

n(n — 1) 



(1.52) 


Równanie (1.52) należy rozwiązać iteracyjnie względem V T przyjmując 
wstępnie wartość n — 4. Ponadto po uwzględnieniu, że w punkcie PP i T « 0, 
a i D (U P p) « I p » I s , można z dobrym przybliżeniem określić parametr 



Jeżeli prąd I Y ma mieć inną wartość, niż to wynika ze wzoru (1.51) przy 
wyznaczonych w taki sposób parametrach aproksymacji, to obliczenia nale¬ 
ży powtórzyć przyjmując nieco inną wartość współczynnika n. 

Pojemność złączową określa się przy napięciu u= U v jako C v , gdyż 
praktycznie może być zmierzona tylko w dolinie charakterystyki diody tune¬ 
lowej (ze względu na silne bocznikowanie w innych punktach charakterys¬ 
tyki). Ze wzoru Schottky’ego można obliczać pojemność złączową DT dla 
dowolnego napięcia u (w tym C J0 przy u = 0) 


Cj = C v 


(* D -u v y 2 

V *D-U ) 


(1.54) 


Dla DT przyjmuje się przybliżone dość duże wartości potencjału dyfuzyj¬ 
nego 0 D (określenie dokładne jest trudne), ok. 0,67 V dla Ge i ok. 1,42 Y 
dla GaAs. 

W programie NAP2 model diody tunelowej z charakterystyką typu 
(1.51) opisuje się konwencjonalnym modelem diody PN dla prądu i D oraz dla 
pojemności złączowej Cj (przyjmując czas przelotu równy zeru dla uzyskania 
modelu z zerową pojemnością dyfuzyjną). Przyjmuje się również sterowane 
źródło prądowe dla prądu i T . Na rysunku 1.25a przedstawiono układ przełą¬ 
czania diody tunelowej z modelem tego typu, a niżej tekst zadania na oblicza¬ 
nie przebiegów czasowych. 
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b) HftPZF DCTR 
V scalę 
for: 1 


W i 
I L Q 


U CO 



Rys. 1.25. Analiza przełączania diody tunelowej: a) schemat do obliczeń wg programu 
NAP2, b) wykresy obliczonych przebiegów 


•CIRCUIT: DT3 (przełączanie DT w układzie z indukcyjnoscia) 

: IP = 5mA,UP = .12V,UV = .52V,1P/IV = 11,UPP = IV,CV = 6pF,Fl = 1.42V 
EG/TAB2/ 0 .2 5N .2 25N 1 45N .2 100N .2 
Dl/DIODĘ/ IS 7.1 E-6 VT .1525 GS 2 CJ 4.8P FI 1.42 GA .5 
R 1 0 0 E 1 *EG(TIME);RG 1 2 50;LG 2 3 500N;CO 3 0 .5P 
FM 0 /ABS/;FM 1 // A .5 B .5 D rFMO(VCO) 

FM//A 3 B 1 *FM1 (VCO) D .12 E4 
FT// B .1667 D 1*FM(VC0) 

IT 3 0 1 *FT(VIT);TDZ 3 0 Dl 
•TIME 0 50N 

*DCTR *GRAPH *Y VI VCO *Y ILG 
*RUN 
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Wyniki analizy przedstawia rys. 1.25b. Przełączanie odbywa się impul¬ 
sem trójkątnym (o napięciu początkowym 0,2 V i szczytowym 1 V). Przy 
włączaniu i wyłączaniu występują szybkie zmiany napięcia naDT (nazywane 
przerzutami lub przerzutami regeneracypiymi) między punktami AB i CD. 
Przebiegi czasowe z rys. 1.25b można wyjaśnić analizując trajektorię chwilo¬ 
wego punktu pracy układu na tle charakterystyki DT (rys. 1.26). Spoczyn¬ 
kowy punkt pracy Q wynika z przecięcia się statycznej charakterystyki robo¬ 
czej źródła sterującego przy napięciu początkowym E(0), z charakterystyką 
DT. Podczas zwiększania się napięcia przełączającego chwilowy punkt pracy 
wędruje w górę, a po przekroczeniu punktu szczytowego P w punkcie A 
następuje generacja szybko narastającego zbocza. Ponieważ w obwodzie 
sterującym oprócz rezystancji RG zastosowano dość dużą indukcyjność LG, 
prąd „zewnętrzny” (w obwodzie źródła przełączającego) w czasie szybkich 
zmian pozostaje niemal stały. Dlatego przełączenie chwilowego punktu pra¬ 
cy, w wyniku chwilowego „pamiętania” przez indukcyjność prądu o wartości 
zbliżonej do /p, następuje po linii niemal stałego prądu, tj. do punktu B 
zbliżonego do PP. W czasie przerzutu zmiana prądu i (u) = i T + i D , reprezen¬ 
tującego część rezystywną modelu DT, zachodzi jednak po linii opisanej 
charakterystyką diody. Różnica prądów i zewn — i (u) musi być zatem równa 
prądowi i c płynącemu przez pojemność złączową Cj (na rys. 1.25a ukrytą 
w modelu diody zwykłej TDZ) i dołączoną do niej równolegle pojemność 
obciążającą C 0 = CO. Można więc napisać równanie 

i c== (C J+ C 0 )~ = i zewn -i(u) (1.55) 



Rys. 1.26. Trajektoria chwilowego punktu pracy DT -szkic przybliżony dla wolno zmie¬ 
niającego się napięcia przełączającego 
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Jest oczywiste, że przy danych pojemnościach przerzut jest tym szybszy, 
tj. dujdt jest tym większe, im jest większa różnica prądów i zewn — i c . Właśnie 
dla powiększenia tej różnicy przy danej diodzie jest stosowana indukcyjność 
„pamiętająca” duży początkowy prąd «/ P . W układzie bez indukcyjności 
LG, z samą tylko rezystancją RG, przerzut następowałby nie po linii pozio¬ 
mej, lecz po linii nachylonej reprezentującej charakterystykę źródła sterują¬ 
cego. Utrzymanie niemal stałej wartości prądu i zewn byłoby wtedy również 
możliwe. Można to osiągnąć kosztem znacznego powiększenia rezystancji 
RG i napięcia przełączającego. Zastosowanie indukcyjności umożliwia więc 
imitowanie w krótkich interwałach czasowych rodzaju przełączania DT ze 
źródła prądowego, w celu otrzymania możliwie dużych i szybkich skoków 
napięcia. Indukcyjność wprowadza jednak do obwodu pewną inercyjność, 
objawiającą się opóźnianiem zmian prądu ILG względem napięcia E (między 
QA i BC) oraz występowaniem stanów nieustalonych bezpośrednio po szyb¬ 
kich przerzutach (np. między BC). 

Przerzut powrotny, kończący się asymptotycznie w Q, ma miejsce w wy¬ 
niku zmniejszania się napięcia przełączającego, w punkcie C po przejściu 
doliny charakterystyki. Skok napięcia jest w tym przypadku mniejszy, a szy¬ 
bkość zmian też jest mniejsza niż przy włączaniu - co wynika z małej różnicy 
prądów i (u) — i zewn na dużej przestrzeni zmian napięcia na DT. 

Największa szybkość zmian napięcia podczas przełączania DT występu¬ 
je przy pracy bez obciążenia. Szybkość tę można obliczyć na podstawie 
równania (1.55). Jeśli przyjmiemy C 0 = 0, i zewn = I P , to największą różnicę 
prądów otrzymamy w punkcie V , zatem 


max 


du 

dt 



(1.56) 


Największą szybkość zmian napięcia interpretuje się jako wynikającą 
z ładowania pojemności złączowej C v różnicę prądów I P — I Y ~ I P . Stosunek 
I P ICy jest ważnym parametrem, określającym jakość DT. Dla typowych DT 
IplCy jest rzędu 0,2/1 mA/pF. Dla szybkich diod o dużych prądach stosunek 
ten może być większy, jednak na ogół takie DT szybciej starzeją się. 

Właściwości DT mogą być oczywiście zapisane również w języku pro¬ 
gramu PSPICE. Taki zapis modelu DT występuje w następującym tekście 
zadania dla układu z rys. 1.25a. 


DT3/PS. (przetaczanie DT w układzie z indukcyjnoscia) 
.FUNC MAX(A,B) ((A) + (B) + ABS((A)-(B)))/2 
VGEN 1 0 PWL(0 .2 5N .2 25N 1 45N .2 100N .2) 

RG 1 2 50 
LG 2 3 500N 
XDT 3 0 DT 

.SUBCKT DT 1 2 PARAMS: UP= .12 IP = .005 NT = 4 
Dl 1 2 DD 
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.MODEL DD D(IS =7.1 E-6, N=5.897, VJ = 1.42, FC = .95, CJ0=4.8P) 

G1 1 2 VALUE=(NT*IP/UP*V(1,2)/.(NT-1 +MAX(PWRS(V(1,2)/UP,NT),0))} 

.ENDS DT 

.TRAN 200P SON 

OPTIONS RELTOL=1E-5 

.PROBE 

.END 


1.6. DIODA ŁADUNKOWA 

1.6.1. Właściwości diody ładunkowej (SRD) 

Dioda ładunkowa jest obecnie oznaczana skrótem SRD (ang. step recocery 
diodę). Wcześniej zaś była nazywana diodą PIN (inne nazwy: charge-storage 
diodę, snap-off uaractor). Podobnie jak zwykła dioda, SRD ma złącze PN 
i krótką bazą, jednak zamiast tylnego styku rekombinacyjnego ma złącze LH, 
które bardzo istotnie wpływa na jej właściwości. Złącze LH nie przepuszcza 
bowiem nośników wprowadzanych do bazy od strony emitera. Wskutek tego 
wprowadzane z emitera nośniki gromadzą się w dużej liczbie w bazie. Przycią¬ 
gają one identyczną liczbę nośników przeciwnego rodzaju, wchodzących do 
bazy bez przeszkód przez złącze LH. Ładunki Q p i Q n , chociaż wzajemnie 
neutralizują się (Q p = Q„ — Q), muszą jednak narosnąć do takiego poziomu, 
by ich rekombinacja mogła zapewnić przepływ prądu przez diodę. W rezulta¬ 
cie, jak to pokazano na rys. 1.27, przepływ prądu po jednej stronie diody 



Rys. 1.27. Ładunki Q p i Q„ w bazie diody ładunkowej ze złączem PN i złączem LH, oraz 
przepływ prądu / wynikający z rekombinacji ładunków Q p , Q„, uzupełnianych przez strumie¬ 
nie wchodzących do bazy dziur i elektronów 
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zapewnia wyłącznie składowa dziurowa, a po drugiej - wyłącznie składowa 
elektronowa. Z tego względu, podobnie jak dla diody o długiej bazie (zobacz 
p. 2.2.3 w cz. I podręcznika), w stanie ustalonym musi być spełniony postulat 
wiążący nadmiarowy ładunek Q — Q 0 z prądem i — I, czyli 

e-e 0 = ^ (i-57) 

Gromadzone ładunki, mimo krótkiej bazy, są bardzo duże, gdyż zwykle czas 
życia nośników t jest znacznie większy niż czas ich przelotu t t . Dlatego przy 
wyłączaniu diody ładunkowej w typowym układzie (rys. 1.5) ujawnia się 
nadzwyczajnie długi (w porównaniu z diodą zwykłą o takiej samej długości 
bazy) czas pierwszej fazy wyłączania (zwanej też fazą magazynowania lub 
„półką”) oraz niezwykle krótki czas drugiej fazy wyłączania, tj. procesu 
zaniku prądu. Czas drugiej fazy wyłączania jest przy tym z reguły znacznie 
krótszy niż w typowej diodzie o takiej samej długości bazy - co wiąże się 
z postępującą redukcją długości neutralnej części bazy (zjawisko identyczne 
ze zjawiskiem Early’ego). Modulacja długości bazy (wskutek narastania na¬ 
pięcia polaryzującego diodę w kierunku zaporowym) jest na ogół tak znacz¬ 
na, że przy pewnej wartości napięcia zwrotnego część neutralna bazy zanika 
całkowicie (następuje przebicie skrośne, co m.in. oznacza, że czas przelotu 
nośników przez obszar neutralny staje się równy zeru). 

Proces usuwania ładunku z bazy w czasie wyłączania jest schematycznie 
przedstawiony na rys. 1.28. Początkowy rozkład nośników jest w przybliżeniu 
jednostajny (t = 0). Rozkłady ładunku dla następnych chwil ukazują stopnio¬ 
we zmniejszanie się ładunku nadmiarowego, przy czym bez widocznych zmian 
długości środkowej neutralnej części bazy. Jednak od momentu osiągnięcia 
brzegowych gęstości zerowych (t = łj) zaczyna się druga faza wyłączania. 
Następuje intensywne rozszerzanie się skrajnych obszarów ładunku prze¬ 
strzennego (nie neutralnych, tj. z silnym natężeniem pola elektrycznego E), 
w wyniku tego obszar neutralny zanika. Od chwili, gdy nośniki swobodne są 
już usunięte, obszar bazy staje się w istocie dielektrykiem kondensatora, 
którego „okładzinami” są silnie domieszkowane obszary P + i N + . 

Diody ładunkowe są najczęściej stosowane w szybkiej technice impul¬ 
sowej zakresu pikosekundowego oraz w mikrofalowych powielaczach częs¬ 
totliwości. Spełniają funkcję szybkich wyłączników, wyłączających się jednak 
ze znacznym opóźnieniem w odniesieniu do działania zbocza impulsu wyłą¬ 
czającego. To opóźnienie może być łatwo regulowane przez ustalenie ładun¬ 
ku początkowego (odpowiedniego natężenia prądu spoczynkowego). Do¬ 
stępne są diody SRD o czasach życia od kilkuset do kilku nanosekund 
i o czasach wyłączania od kilkudziesięciu do kilkunastu pikosekund. 

Modelowanie komputerowe SRD, a nawet samo rozumienie działania 
tych elementów, nastręcza sporo trudności. Nie można zastosować konwen¬ 
cjonalnego modelu diody ze złączem PN, gdyż należy modelować zarówno 
długą fazę magazynowania, jak i fazę bardzo krótkiego wyłączania się diody 
- co nie jest możliwe w modelu standardowym złącza PN. 
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Rys. 1.28. Kolejne rozkłady nośników 
ładunku w bazie SRD przy wyłączaniu 


Zainteresowanie diodami SRD i ich modelami nie słabnie. Od czasu 
pierwszych modeli (J.L. Moll, S.A. Hamilton, 1969; R. Varshney, D. Roul- 
ston, 1970-71) co jakiś czas są publikowane nowe modele diod ładunkowych 
(ostatnio - model J. Zhanga, A. Raisanena, 1996), oparte na kojarzeniu 
mniej lub bardziej szczęśliwie dobranych elementów nieliniowych. Te modele 
nie mają uzasadnienia fizycznego i tylko w wąskim zakresie mogą odwzoro¬ 
wywać właściwości rzeczywistych diod SRD. 

Autor niniejszego tekstu (J.B.) już na początku lat osiemdziesiątych 
opracował komputerowy model SRD [2, 3, 6, 7], uzasadniony fizycznie i do¬ 
brze odwzorowujący cechy diod rzeczywistych, ponadto korzystnie zacho¬ 
wujący się w analizach numerycznych. Warto zaznaczyć, że analiza układów 
z SRD jest zawsze numerycznie trudna, gdyż są obliczane przebiegi czasowe 
o bardzo zróżnicowanych prędkościach, jak przy rozwiązywaniu tzw. „rów¬ 
nań sztywnych”. Model, opracowany z użyciem oryginalnej metody sekcji 
ładunkowych (MSŁ), najpierw przetestowano za pomocą programów 
MiniOPTAN, STRESS, a następnie dostosowano do programu NAP2. Od 
kilku lat K. Opalska prowadzi prace nad możliwie najlepszym wprowadze¬ 
niem modelu sekcyjno-ładunkowego do programów PSPICE i SPICE3 oraz 
nad jego udoskonaleniem i optymalną identyfikacją pomiarową jego para- 
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metrów [18, 19, 2fff. Model nie był dotychczas publikowany w pismach 
o szerszym zasięgu i właściwie dopiero opinia M. Fabera [I0EJ spowodowała 
zainteresowanie nim w środowiskach zajmujących się techniką mikrofal ową 
[19, 20]. To zainteresowanie, a również niemożność przedstawienia modelu 
w poprzednich wydaniach podręcznika (ze względu na ograniczoną obję¬ 
tość), uzasadniają chęć przedstawienia zarówno podstaw MSŁ, jak i samego 
modelu SRD oraz. jego funkcjonowania w programach NAF2 i PSP1CE. 


1.6.2. Metoda sekcji ładunkowych (MSŁ) i jej zastosowanie 
do modelowania diody ładunkowej 

MSŁ jest oparta na założeniu, że w obszarze neutralnym każdy rozkład 
nośników ładunków (na przykład dziur) można przedstawić: jako złożony 
z dowolnej liczby cząstkowych rozkładów trójkątnych (zwanych dalej sek¬ 
cjami, a wcześniej nazywanych przez autora restoratorami). Tę, zasadę mil¬ 
cząco użyto po raz pierwszy - i dotychczas jedyny - w modelu Ebersa-Molla, 
który to model można uważać za złożony z dwóch sekcji: normalnej i inwer- 
syjnej. Autor dostrzegł możliwość zastosowania tej koncepcji również do 
modelowania diod, w tym diody SRD. Możliwy jest podział ładunku na 
dwie, cztery (jak na rys. 1.29) sekcje bądź na ich większą liczbę. W praktyce 
optymalny jest podział na cztery sekcje, jednak na początku - dla łatwiej¬ 
szego pokazania tworzenia schematu elektrycznego, wynikającego z podzia¬ 
łu ładunku - będzie omawiany podział na dwie sekcje. 




Rys. 1.29. Podział ładunku w bazie diody SRD na: a) dwie sekcje; b) cztery sekcje 


Każda sekcja jest pewnym obszarem transportu nośników ładunku 
(z wejściem i wyjściem) o określonym czasie przelotu t v czasie życia r i współ¬ 
czynniku transportu a = t/(t + t t ) (por. p. 2.2 w cz. I podręcznika). Można 
zatem ładunki poszczególnych sekcji opisywać jako powstające: w wyniku 
przepływu prądów między sekcjami, co można przedstawić schematem blo¬ 
kowym systemu połączeń, a następnie schematem elektrycznym. Oczywiście, 
sekcją „wiodącą” - która steruje wprowadzaniem ładunku- jest sekcja o ła¬ 
dunku uzależnionym bezpośrednio od napięcia na złączu emiterowym PN. 
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Rys. 1.30. Symbole sekcji ładunkowych: a) liniowej; b) nieliniowej 


Wśród symboli sekcji ładunkowych (rys. 1.30) ta sekcja (nazywana „nielinio¬ 
wą”) jest wyróżniona dodatkową kreską i zakrzywioną strzałką podkreślają¬ 
cą oddziaływanie napięcia złączowego u. Pozostałe sekcje są nazywane „li¬ 
niowymi”, dlatego że ich opis uwzględnia jedynie zależności między prądem 
wejściowym i u wyjściowym i 2 i ładunkiem nadmiarowym (Q — Q 0 ), które to 
zależności są liniowe: 


. d(Q-Q 0 ) , Q-Q o , . 

CU + T 

(1.59) 

, e - Go 

l* — 

Ł t 

L t 

(1.60) 

Dla stanu statycznego można zatem napisać równanie 


i 2 = <x.i i 

(1.61) 

w którym 


T 

OL =- 

T + t, 

(1.62) 

Podane zależności odnoszą się do wszystkich sekcji. Dla sekcji nielinio¬ 
wej występuje dodatkowo uzależnienie typu wykładniczego (przy złączu PN) 
ładunku Q od napięcia u 

Q = Q 0 exp 

<Pt 

(1.63) 


W modelu SRD sekcja nieliniowa jest tylko jedna. 

Elektryczne schematy zastępcze sekcji są przedstawione na rys. 1.31 
(są one omówione również w p. 2.2.4 cz. I podręcznika). Symbol diody 
oznacza diodę bezinercyjną o równaniu 
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Rys. 1.31. Schematy elektryczne sekcji ładunkowych: a) liniowej; b) nieliniowej 

Na schemacie występuje również pojemność dyfuzyjna C d gromadząca ładu¬ 
nek nadmiarowy Q — Q 0 . Konduktancja diody g d = d(i D )/d(ux )oraz pojem¬ 
ność dyfuzyjna C d muszą spełniać warunek C d /g d = a/ ( ; w tym celu prąd 
nasycenia diody D powinien mieć wartość I s = Q 0 /(<xt t ). 

Korzystając z symboli sekcji, można rozpływ prądów przedstawić w po¬ 
staci blokowej, jak na rys. 1.32. (Czytelnik nie powinien się niepokoić, że 
prąd z systemu „nie wypływa”, gdyż jest reprezentowany transport tylko 
jednego rodzaju nośników. Prąd w istocie „wypływa” przez identyczny 
- sprzężony mechanizmem rekombinacji, system dla drugiego rodzaju noś¬ 
ników; ten drugi system nie musi być rozważany.) 




Rys. 1.32. Zastępcze schematy blokowe opisujące przepływ ładunków przy podziale 
ładunku w bazie SRD na: a) dwie sekcje; b) cztery sekcje 

Wprowadzenie schematów elektrycznych sekcji prowadzi do układów 
zastępczych pokazanych na rys. 1.33. Model dwusekcyjny składa się z dwóch 
obwodów, natomiast czterosekcyjny - z trzech, gdyż jedną sekcję (g 3 ) moż¬ 
na było wyeliminować, zastępując jej prąd wyjściowy prądem wyjściowym 
identycznej sekcji (Q 2 ) sterowanej takim samym prądem wejściowym 
(rys. 1.32b). 

Podczas testowania tych układów za pomocą programów MiniOPTAN 
i STRESS istniały początkowo obawy, że obliczenia będą numerycznie niesta¬ 
bilne, ponieważ prąd wejściowy i(u) jest wyznaczony jako różnica bardzo 
dużych, zbliżonych co do wartości, prądów i D oraz z 3 . Niestabilności nie 
wystąpiły, dzięki znakomitym algorytmom Geara użytym w tych programach 
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«2tf2 RC=0<2t-f2 RC-CX2tf2 


Rys. 1.33. Zastępcze schematy elektryczne systemów z rys. 1.32: a) model dwusekcyjny; 
b) model czterosekcyjny 


przez ich autora dr T. Kaimierskiego. Nie zaszkodziło też obliczeniom przy¬ 
jęcie ogromnej wartości granicznej przewodności (ok. 1000 S), od której 
zaczynała się linearyzacja charakterystyki diody D. 

Czas przelotu dla każdej sekcji zależy od długości drogi transportu. Dla 
całej bazy (bez podziału) określa się całkowity czas przelotu zależny od 
długości bazy W i stałej dyfuzji D 


W 2 

W 


(1.65) 


Przy podziale bazy na n jednakowych części czas przelotu t tn dla pojedynczej 
sekcji jest równy t t Jn 2 ; zatem dla modelu dwusekcyjnego (bez podziału bazy) 
*,i = t tc , a dla modelu czterosekcyjnego t t2 = tJA = t t J4. Odpowiednio, 
współczynniki transportu określają dla tych modeli wzory 


“i 


T 

* + '*1 ’ 


t T 

i + t t2 x + 0,25 • t tl 


(1.66a, b) 


Czas życia t jest stały dla całego obszaru bazy. Ponieważ z reguły t » t tc , 
współczynniki ct„ mają wartości zbliżone do 1 (przy czym a 2 > aj, ale - oczy¬ 
wiście - nie można stosować przybliżenia a,„ « 1, bo traci się zasadniczy sens 
modelowania sekcyjnego, reprezentującego ideę przepływu nośników z sekcji 
do sekcji, jak w systemie naczyń połączonych. 

Analizując układy modelujące diodę SRD można po prostych przekształ¬ 
ceniach wyrazić ich statyczne charakterystyki prądowo-napięciowe i (u). 
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Charakterystyka prądowo-napięciowa jest powtórzeniem w pewnej skali cha¬ 
rakterystyki i D (u) diody D. Dla modelu dwusekcyjnego 

i = (1 - of) • i D » 2 i D (1,67a) 

T 

a dla modelu czterosekcyjnego 




1 

2 - af 




(1.67b) 


Zależności (1.67) oznaczają m.in. to, że modelując diodę SRD o zadanej 
wartości prądu nasycenia I SSRD należy przyjmować prąd nasycenia I s diody 
modelującej D znacznie większy (np. przy z/t te = 400 większy ok. 200 razy 
dla modelu dwusekcyjnego i ok. 400 razy dla modelu czterosekcyjnego). 

Można się przekonać, że oba modele z rys. 1.33 poprawnie określają 
całkowity ładunek magazynowany w pojemnościach schematów zastęp¬ 
czych. I tak, dla modelu czterosekcyjnego na podstawie podanych wzorów 
określa się dla stanu statycznego całkowity ładunek Q - równy sumie ładun¬ 
ków w poszczególnych pojemnościach - następująco: 

Q = Qi + Qi + Ga + 03 — 4Qo = 2 ^ 2~” *t2 (d = tz 

Jest to określenie ładunku identyczne z równaniem (1.57). 


1.6.3. Uwzględnienie przebicia skrośnego bazy 

Modulacja długości neutralnej części bazy, przechodząca w jej zanik wskutek 
przebicia skrośnego przy napięciu polaryzacji zwrotnej u — — U P , jest bardzo 
istotna przy odwzorowywaniu przebiegu wyłączania SRD. Jest główną przy¬ 
czyną charakterystycznego wygięcia przebiegu napięcia na diodzie na samym 
początku drugiej fazy wyłączania. (Na to zjawisko zwrócili uwagę cytowani 
już R. Varshney i D. Roulston. Oni też zaproponowali nazwę ramp i opis 
tego zagięcia eksperymentalną funkcją kwadratową. Propozycja ta była nie¬ 
mal kultowo powtarzana w późniejszych heurystycznych modelach SRD). 
Zagięcie wykresu napięcia jest wynikiem tego, że dioda SRD staje się w dru¬ 
giej fazie wyłączania coraz „szybsza”, bo modulacja obszaru bazy oznacza 
również redukgę (znaczną) czasu przelotu przez jej część neutralną. 

Opis zmian czasu przelotu t tc (a zatem t tl i t t2 ) trzeba połączyć z opisem 
pojemności złączowej Cj (którą należy dołączyć do wejścia układów 
z rys. 1.33), gdyż suma długości d obszarów ładunku przestrzennego i długo¬ 
ści W. obszaru neutralnego jest stała i równa tzw. „metalurgicznej” długości 
bazy W 00 . Różnica długości 

d=W 00 -W. 


( 1 . 68 ) 
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określająca grubość warstwy zaporowej (grubość dielektryka kondensatora 
o pojemności Cj) zależy od napięcia zewnętrznej polaryzacji złącza u i wbu¬ 
dowanego potencjału & D (potencjału dyfuzyjnego). Grubość dielektryka 
można wyrazić wzorem 


d = 


A 

cm 


(1.69) 


Przy napięciu przebicia skrośnego (u = — U P ) 


d(-U P )=W 00 = 


A 

Cj(-U P ) 


(1-70) 


Po wyeliminowaniu stałej A i uwzględnieniu potencjału łącznej polaryzacji 
złącza u — $ D , oraz przyjęciu, że jest to złącze skokowe, do którego stosuje 
się opis Schottky’ego, znajduje się kolejno 


d(u) = W 00 


W(u) = W 00 



(1.71) 

(1.72) 


(L73) 

Przy napięciach u < — U P należy założyć: W. = 0, d = W 00 , t t = 0. Dla na¬ 
pięć zbliżonych do <$ D i większych przyjmuje się stałe wartości lub przedłuże¬ 
nia liniowe zależności (1.71)-(1.73). 

Modyfikując rozważania, można dodatkowo uwzględnić czas przelotu t s 
przez warstwę obszaru przestrzennego, po prostu dodając go do określonej 
uprzednio wartości czasu t t (co zmienia również zapis współczynników trans¬ 
portu a). Czas ten jest bardzo mały (ze względu na silne pole elektryczne), 
więc poprawka jest nieznaczna, dlatego też można obliczyć czas t s mniej 
dokładnie. Przyjmując na przykład największą możliwą prędkość unoszenia 
nośników (dla krzemu równą v s = 10 5 m/s) można określić czas przelotu 
ruchem unoszenia t s przez obszar ładunku przestrzennego wzorem 



(1.74) 


w którym 


U = (2 /v s )(t tc D) m 
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Rys. 1.34. Zależność pojemności złączowej C ; = CJ M, czasu przelotu t, = XTT, czasu 
przelotu t s = XTS od napięcia złączowego u = VRP 


Można nawet nie uwzględniać zależności t s od napięcia (wyrażonej we 
wzorze (1.74) przez uzależnienie od t t ), dodając po prostu stałą, zwykle bardzo 
małą, wartość czasu t s do t t (jak w przedstawionej dalej wersji modelu do 
programu PSPICE). Uwzględnienie t s - jakiekolwiek - jest celowe, gdyż dzięki 
temu unika się obliczania wartości a = 1 w zakresie przebicia skrośnego. 

Wykresy przedstawiające zależność czasów przelotu t t , t s , ich sumy 
t tw = t t + t s oraz pojemności złączowej Cj od napięcia złączowego u, są przed¬ 
stawione na rys. 1.34 (XTT= t t , XTS = t s , XTW = t tw , CJM = C p VRP = 
= u). Obliczono je posługując się programem NAP2 i wartościami paramet¬ 
rów czterosekcyjnego modelu SRD stosowanego w dalszej części rozdziału 
(4o = 50 ps, 4 0 = 1,6 ps, $ D = 0,85 V, C/0) = C j0 = 1,5 pF, U P = 2,7 V). Dla 
napięć mniejszych niż — 2,7 V czas XTT = 0, inne wielkości są stałe, podobnie 
dla napięć większych niż 0,95 • <P D przyjmuje się wielkości stałe. 

1.6.4. Uwzględnienie dodatkowych zjawisk i parametrów 
rozproszonych 

Ogólny model SRD, pokazany na rysunku 1.35, zawiera - oprócz zasad¬ 
niczej części modelującej sekcyjno-ładunkowej wraz z pojemnością złączową 
Cj - dodatkowe elementy: diodę nieidealną reprezentującą część złącza nie 
mającą cech diody ładunkowej, rezystancję i indukcyjność doprowadzeń (i? s , 
L s ) oraz pojemność oprawki C„. W przedstawionych dalej modelach SRD 
uwzględnia się obecność diody nieidealnej, a w programie PSPICE również 
rezystancję R s , której dołączenie jako elementu zewnętrznego nie nastręcza 
trudności, podobnie jak dołączenie innych wielkości rozproszonych. 
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Wielkości zewnętrzne 
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Rys. 1.35. Ogólny schemat modelu diody SRD z uwzględnieniem diody nieidealnej 
i wielkości rozproszonych 


Do opisu modelu SRD można wprowadzić zależność czasu życia t od 
chwilowej wartości magazynowanego ładunku Q. Jest to modyfikacja prak¬ 
tycznie dość istotna, gdyż od dawna obserwuje się taką zależność. Dotych¬ 
czasowe próby jej modelowania polegały na przyjmowaniu pewnej wartości 
t średniej dla całego procesu wyłączania. Tu jednak pojawia się możliwość 
bardziej poprawnego uwzględnienia zmian wartości t zachodzących w czasie 
procesu wyłączania lub włączania diody. 

Zmiany t można modelować za pomocą następujących funkcji: 


[i +(QjA q ri m 


lub 


T = T, 


1 +AQc 

° 1 +BQ c 


+ 


Stałe t 0 , ijj, A q , A, B dobiera się doświadczalnie [7, 18]. Pierwszą funkcję 
użyto w modelu do programu NAP2, drugą w modelu do programu PSPICE. 

Symbol Q c oznacza ładunek całkowity równy sumie chwilowych ładun¬ 
ków magazynowanych w pojemnościach wszystkich sekcji. 

1.6.5. Model SRD do programu NAP2 

Schemat modelu SRD do programu NAP2 jest pokazany na rys. 1.36. Model 
może być stosowany na dwa sposoby - przez wpisanie bezpośrednie do 
tekstu zadania (bez zmiany lub ze zmianą numeracji węzłów) lub przez 


1 1* ALPHA IR A .5* ALPHA ITDM 1*ALPHA IR A 



Rys. 1.36. Schemat czterosekcyjnego modelu SRD do programu NAP2 
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umieszczenie go w bibliotece programu i późniejsze wywoływanie. Pierwszy 
sposób, może nieco trudniejszy, umożliwia jednak introspekcję w procesy 
zachodzące wewnątrz modelu. 


RGEN 


50 


RE 0 


SRDM1Z 


r (T)i*fi(time) 


Schemat 
modela 
diody SRD 
z rys. 1/36 


T 


Rys. 1.37. Układ do symulacji przełączania 
diody SRD 


Następujący plik zawiera opis układu z diodą SRD (rys. 1.37) do symu¬ 
lacji wyłączania diody impulsem o zboczu wykładniczym. Opis zawiera mo¬ 
del diody SRDM12 z rys. 1.36 wpisany bezpośrednio, bez zmiany numeracji 
zacisków. 

*CIRCUIT:DLP63 (proces wylaczania SRD przebiegiem wykładniczym) 

: Model SRD czterosekcyjny, z przebiciem skrosnym bazy, oraz 
: z czasem przelotu tsO, który oblicza sie następująco: 

: tsO = .5*SQRT(D*ttO)/VS, gdzie D = .002m A 2/s, VS = 1 E5m/s) 

: Czas życia zmienny (tau=tau0/(1 +(Qc/Aq) A 4)\25). 

: *0 DLP63.0UT 

PAR1/TAB2/ 0 0 2N 2N 1000N 5N 
F1/EXP/A -20 B 30 C 1 *PAR1 (TIME) D -5N 
: przebieg wylaczajacy o stałej czasowej 5 ns, 

: zmiana napięcia od + 10V do -20V 
RE 4 0 0 E 1 *F1 (TIME); RGEN 4 1 50 
: Niżej wpisany model diody SRDM12 

CJ0 = 1.5P;FI=.85;UP=2.7;UPF = 3.55 : Uwaga, UPF = UP + FI 

TT0 = 50P;TS0 = 1.6P;TAU0 = 38N;AQ = 1.8E-9 

FC1 // B 1*CJ0 C 1 *FI D -1 *FI E -.5 L -1 *UP U .95*FI > 

SL 1 E-30 SU 1 E-30 : funkcja opisującą pojemność CJM 
FT1 // A 1 B -2 C 1 *FI D -1*UPF E .5 L -1*UP U .95*FI > 

SL 1 E-30 SU 1 E-30 : pierwsza czesc funkcji opisującej tt 
FT2// C 1*FI D -1 *UPF L -1 *UP U .95*FI SL 1 E-30 SU 1 E-30 
: druga czesc funkcji opisującej tt 

FS1 // C 1 *FI D -1*UPF E .5 L -1*UP U .95*FI SL 1E-30 SU 1 E-30 

Dl/DIODĘ/ IS 4E-12 VT .026 GS 1000 : dioda główna modelu 

D2/DIODE/ IS 2E-12 VT .078 GS 10 : dioda nieidealna 

RP 1 0 100MEG;RA 2 0 1;RB 3 0 1 

TDM 1 0 Dl :TDN 1 0 D2 : diody - główna i nieidealna 

CJM 1 0 1*FC1 (VRP) : pojemność złączową Cj 
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FT3// A 1*FT1 (VRP) B 1*FT2(VRP) E O 
XT// B 1*FT3(VRP);XTT=1'XT(TT0) : XTT = czas przelotu tt 
XS// B 1*FS1 (VRP);XTS = 1 *XS(TSO) : XTS= czas przelotu ts 
FL1 // A 1 *XTT B 1 *XTS E 0;XTW=1 *FL1 (VRP) 

: XTW= łączny czas przelotu (tt+ts) 

SUM// 2*IRA riRB;XPC = 1*SUM(ITDM) 

XQC = 1 *XPC*XTW : ładunek całkowity 
FQC// Al D 1 *AQ E 4; XTAU1 =1*FQC(XQC) 

FTAU// B 1 *TAU0 E -.25;XTAU=1*FTAU(XTAU1) 

: XTAU= czas życia tau (uzmienniony) 

FL2// A 1*XTAU B 1*XTW E 0 : suma [tau + (tt+ts)] 

XLX=1 *FL2(VRP);ALPHA = 1 *XTAU/XLX : alfa = tau/(tau + tt+ts) 

XDX = 1 *XTW*TDM;CDM 1 0 1 *ALPH A*XDX;XCX = 1 * ALPH A*XTW 
: (tt+ts)*gdm, alfa'(tt+ts)*gdm, alfa*(tt+ts) 

IGAD 0 2 .5'ALPHA ITDM;CA 2 0 1'XCX 

IGM 0 1 1'ALPHA IRA 

IGB 0 3 1*ALPHA IRA;CB 3 0 1*XCX 

IGAB 0 2 ,5'ALPHA IRB 

: Koniec zapisu modelu diody SRDM12 

'TIME 0 20N 

*DCTR 'GRAPH V4 VI IRGEN XTAU : XTT XTS XTW 
: *DCTR 'GRAPH(TlME 14N 14.5N) V4 VI IRGEN XTAU 
'RUN MAXSTEP 200P 

Wykresy, przedstawiające proces wyłączania diody (rys. 1.38a), są ty¬ 
powe dla diod ładunkowych. Występuje długa (trwająca ok. 14 ns) pierwsza 
faza wyłączania, w czasie której napięcie na diodzie VI prawie się nie zmie¬ 
nia. W fazie drugiej wyłączania następuje niemal skokowa zmiana tego 
napięcia, które wobec zaniku prądu IRGEN płynącego w obwodzie staje 
się równe napięciu źródła sterującego. To napięcie jeszcze się nie ustaliło, 
więc napięcie VI po wyłączeniu diody praktycznie powtarza przebieg sto¬ 
sunkowo powolnych zmian napięcia źródła V4. Przebieg najszybszych 
zmian, pokazany na rys. 1.38b w rozciągniętej skali (interwał 0,5 ns), ujawnia 
występowanie na początku wspomnianego wcześniej zakrzywienia ( ramp 
Varshney’a-Raulstona). 

Kursory, uplasowane na początku i na końcu fazy magazynowania, 
wykazują zmiany VI od 0,7 do 0,6 V. 

Dzięki bezpośredniemu wpisaniu schematu modelu do opisu symula¬ 
cyjnego układu, stało się możliwe wykreślenie zmian czasu życia r = TT AU, 
zachodzących w czasie wyłączania (od 19 ns do t 0 = 38 ns). Podobnie 
można wykreślić inne parametry (na przykład t t = XTT, t s = XTS, 
t tw = t t + t s = =XTW). 

Model diody SRDM12 można wprowadzić do biblioteki programu 
NAP2 zlecając wykonanie [22] następującego zadania. 



1.6. Dioda ładunkowa 


65 




Rys. 1.38. Przebiegi czasowe napięć przy wyłączaniu diody w układzie z rys. 1.37, widok: 
a) ogólny; b) w rozciągniętej skali czasu 


*LIB1 RYBNER 
*LIB1 SRDM12 + 

: (model SRD czterosekcyjny, z przebiciem skrosnym bazy, 

: i z czasem przelotu tsO, który oblicza sie następująco 
: tsO = .5*SQRT(D*ttO)/VS, gdzie D = .002m A 2/s, VS = 1E5m/s) 

: Czas życia zmienny (tau = tau0/(1 -ł-(Qc/Aq) A 4)\25) 

CJ0 = 1.5P; FI = .85V; UP = 2.7V; UPF = 3.55 : Uwaga, UPF = UP + FI 

TT0 = 50P; TS0 = 1.6P; TAU0 = 38N; AQ = 1.8E~9 

FC1 // B 1 *CJ0 C 1 *FI D -1 *FI E -.5 L -1 *UP U .95*FI > 
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SL 1 E-30 SU 1 E-30 : funkcja opisującą pojemność CJM 
FT1 // A 1 B -2 C 1 *FI D -1*UPF E .5 L -1 *UP U .95*FI > 

SL 1 E-30 SU 1 E-30 : pierwsza czesc funkcji opisującej tt 
FT2// C 1*FI D -1*UPF L -1*UP U .95*FI > 

SL 1 E-30 SU 1 E-30 : druga czesc funkcji opisującej tt 
FS1 // C 1 *FI D -1*UPF E .5 L -1*UP U .95*FI > 

SL 1 E-30 SU 1 E-30 : funkcja opisującą ts 

Dl/DIODĘ/ IS 4E-12 VT .026 GS 1000 : dioda główna modelu 

D2/DIODE/ IS 2E-12 VT .078 GS 10 : dioda nieidealna 

RP 1 0 100MEG;RA 2 0 1;RB 3 0 1 

TDM 1 0 D1;TDN 1 0 D2 : diody - główna i nieidealna 

CJM 1 0 1*FC1 (VRP) : pojemność złączową Cj 

FT3// A 1 *FT1 (VRP) B 1*FT2(VRP) E 0 

XV/ B 1 *FT3(VRP);XTT=1 *XT(TT0) : XTT= czas przelotu tt 

XS// B 1*FS1(VRP);XTS = rXS(TS0) : XTS= czas przelotu ts 

FL1 // A 1 *XTT B 1 *XTS E 0;XTW = 1 *FL1 (VRP) 

: XTW= łączny czas przelotu (tt+ts) 

SUM// 2*1RA 1 # iRB;XPC = rSUM(ITDM) 

XQC = 1 # XPC*XTW : ładunek całkowity 
FQC// Al D 1 *AQ E 4;XTAU1 =1*FQC(XQC) 

FTAU// B 1 *TAU0 E -.25;XTAU = 1 *FTAU (XTAU1) 

: XTAU= czas życia tau (uzmienniony) 

FL2// A 1 *XTAU B 1 *XTW E 0 : suma [tau + (tt+ts)] 

XLX = 1 *FL2(VRP);ALPHA = 1 *XTAU/XLX : alfa=tau/(tau + tt + ts) 
XDX = 1 *XTW*TDM;CDM 1 0 1 *ALPHA*XDX;XCX==1*ALPHA # XTW 
: (tt+ts)*gdm, alfa*(tt+ts)*gdm, alfa*(tt + ts) 

IG AD 0 2 .5*ALPHA ITDM;CA 2 0 1*XCX 
IGM 0 1 1*ALPHA IRA 
IGB 0 3 1*ALPHA IRA;CB 3 0 1 # XCX 
IGAB 0 2 .5*ALPHA IRB 

: NODES : 1 - anoda, 0 - katoda, 2 - sekcja A, 3 - sekcja B 


Na rysunku 1.39 jest pokazany układ z SRD, służący do kształtowania 
impulsu szpilkowego przez różniczkowanie szybkich zmian napięcia V3 na wy- 
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Rys. 1.39. Układ kształtujący impuls szpilkowy przy wyłączaniu SRD 
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Rys. 1.40. Przebiegi czasowe napięć w układzie kształtującym z rys. 1.39, widok: a) ogól¬ 
ny; b) w rozciągniętej skali czasu 


łączającej się diodzie. Indukcyjność LD = 16 ns zastosowano jako element 
„pamiętający prąd”, tzn. zapobiegający jego zmianom w krótkim czasie 
najszybszych zmian napięcia przy wyłączaniu diody. W istocie, indukcyjność 
ta w pewnym sensie izoluje diodę i dołączony do niej układ wyjściowy RL, 
CR od obwodu źródła, przyczyniając się dzięki temu do zwiększenia amplitudy 
impulsu, bo niemal całe zmiany prądu diody kierują się - w tym krótkim 
etapie - ku obciążeniu. Indukcyjność wprowadzana do obwodu nie może być 
zbyt duża, gdyż ograniczałaby zmiany prądu wynikające z oddziaływania 
źródła; jej obecność może zresztą powodować oscylacje w czasie szybkich 
procesów (widoczne na wykresach napięć, rys. 1.40). 
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Analizę układu wykonano na podstawie następującego zadania, w któ¬ 
rym wywołuje się model SRDM12. 

*CIRCUIT:DLPM42 (kształtowanie impulsu szpilkowego) 

: *0 DLPM42.0UT 
*LIB1 OPLIB 

PAR1/TAB2/ O O 5N 5N 1000N 5N 
F1/EXP/ A -10 B 20 C 1 *PAR1 (TIME) D -5N 
: przebieg wylaczajacy o stałej czasowej 5ns, 

: zmiana napięcia od + 10V do -10V 

RE 1 0 0 E 1*F1 (TIME);RLD 2 3 50;LD 1 2 16N;CLD 2 0 .25P 
CR 3 4 3.7P;RL 4 0 50 

QDL 3 = 1 0 = 0 
*LIB1 SRDM12 
O* 


TIME 0 40N 

# DCTR # GRAPH VRLV1 V3 

: *DCTR # GRAPH(TIME 22N 26N) VRL VI V3 

*RUN TRUNC 1E-4 

W tekście zadania należy zwrócić uwagę na zapis przyporządkowujący 
węzłom 3 i 0 układu numery wewnętrzne węzłów modelu diody 1,0. 

Wyjściowy impuls szpilkowy jest pokazany w rozciągniętej skali na 
rys. 1.40b (interwał 4 ns), jego szczytową wartość wskazuje kursor (— 6,8 V), 
szerokość impulsu w połowie wysokości wynosi ok. 300 ps. Wykorzystanie 
praktyczne tak wąskiego impulsu jako impulsu próbkującego (np. w oscylo¬ 
skopach próbkujących) mogłoby zapewnić zastępczą częstotliwość graniczną 
urządzenia ok. 1 GHz. 

1.6.6. Model SRD do programu PSPICE 

Następujący plik zawiera zapis cztero sekcyjnego modelu SRD do programu 
PSPICE w postaci sparametryzowanego zbioru podobwodów [20]. Zasad¬ 
niczy podobwód modelujący diodę ładunkową SUBCKT DL odwołuje się do 
podobwodu SUBCKT CJ , modelującego pojemność złączową, podobwodu 
SUBCKT CD , modelującego pojemność dyfuzyjną (dla sekcji nieliniowej 
modelu), oraz podobwodu SUBCKT CSEC , modelującego pojemności sek¬ 
cji liniowych. 

* MODEL SPARAMETRYZOWANY DIODY ŁADUNKOWEJ (DLA PSPICE'a) 

* Model czterosekcyjny; czas życia TAU stały, lub zmienny 
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.SUBCKTCJ 1 2 PARAMS: CJ0 = 1.5E-12 FID = .85 UP = 2.7 
*** Pojemność złączową głównej sekcji modelu 
CL CHARGE 0 1 
EX1 CHARGE 3 VALUE = 

+ {2*CJ0*FID*(1 -SQRT(1 -MAX(MIN(V(1,2),.95*FID),-UP)/FID))} 

EX2 3 4 VALUE = 

+ {CJ0/SQRT(1 + UP/FID)*MIN(V(1,2) + UP,0) + CJ0/SQRT(1 -.95) 

+ # MAX(V(1,2)-.95*FID,0)} 

VX 4 0 0 
FX 2 1 VX 1 
,ENDS CJ 

.SUBCKT CD 1 2 CHARGE ALFA TT PARAMS: IS = 5E-10 
*** Pojemność dyfuzyjna głównej sekcji modelu, 

* z uzależnieniem od ALFA i TT 
CL CHARGE 0 1 

EX CHARGE 3 VALUE = {IS*(EXPM(V(1,2)/0.026)-1 ) # V(ALFA)*V(TT)} 
VX 3 0 0 
FX 2 1 VX 1 
.ENDS CD 

.SUBCKT CSEC 1 2 CHARGE ALFA TT 

*** Pojemność sekcji z uzależnieniem od ALFA i TT 

CL CHARGE 0 1 

EX CHARGE 3 VALUE = {V(ALFA)*V(TT) # V(1,2)} 

VX 3 0 0 
FX 2 1 VX 1 
.ENDS CSEC 

.SUBCKT DL ANODA 2 PARAMS: IS = 5E-10 CJ0 = 1.5E-12 FID = .85 
+ N=1 UP = 2.7 TAU0 = 8E-08 TT0 = 2E-10 TTS0 = 5E-12 RS = 1.2 
+ ISN = 5E-12 NN = 3 A = 1.6E8 B = 1.6E9 


Model diody ładunkowej 

* 1 - anoda wewnętrzna (po rezystancji szeregowej), 2 - katoda 


* Model bezinercyjnego zlacza PN; VPD mierzy prąd 
VPD 1 10 0 
Dl 10 2 DIDEAL 

.MODEL DIDEAL D(IS = {IS), N = {N}) 


* Pojemności Cj i Cd 

XCJ 1 2 CJ PARAMS: CJ0 = {CJ0} UP = {UP} FID = {FID} 
XCD 1 2 CHARGE1 ALFA TT CD PARAMS: IS= {IS} 
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* Zrodlo sterowane prądem z pierwszej sekcji pomocniczej 
GO 2 1 VALUE={V(ALFA)*I(VPR1)} 


* Modelowanie współczynników TT i ALFA 
ETT TT 0 VALUE= 

+ {TT0*SQ(1-SQRT(MIN(MAX(FID-V(1,2),0),FID + UP)/(FID + UP)))+TTS0} 
RTTTTO 1 


* Niżej 3 linie dla wersji modelu ze stała wartością TAU 


* \H-AU TAU 0 {TAUO} 

* RTAU TAU 0 1 

* EALFA ALFA 0 VALUE = {TAU0/(TAU0 + V(TT))} 

* Niżej 4 linie dla wersji ze zmienna wartością TAU 

* wg formuły: tau = tau0*(1 4- a*Q)/(1 + b*Q) 


ECHARGE CHARGE 0 VALUE = {V(CHARGE1) + 2*V(CHARGE2) + V(CHARGE3)} 
RCHARGE CHARGE 0 1 
EALFA ALFA 0 VALUE = 

+ {1-V(TT)/(TAU0*(1 + A*V (CHARG E))/ (1 +B*V(CHARGE)) +V(TT))} 


* Pierwsza pomocnicza sekcja modelu, VPR1 mierzy prąd w R1 
G1 2 3 VALUE = {(I(VPD) + l(VPR2))*V(ALFA)/2} 

VPR1 313 0 
R1 13 2 1 

XC1 3 2 CHARGE2 ALFA TT CSEC 


*Druga pomocnicza sekcja modelu, VPR2 mierzy prąd w R2 
G2 2 4 VALUE={I(VPR1 )*V(ALFA)} 

VPR2 414 0 
R2 14 2 1 

XC2 4 2 CHARGE3 ALFA TT CSEC 


* Dioda nieidealna 
DN 1 2 DNONIDEAL 

.MODEL DNONIDEAL D(IS = {ISN} N = {NN} ) 


* Rezystancje 
RSER ANODA 1 {RS} 
RALFA ALFA 0 1 


.ENDS DL 
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Stwierdzenie, że podobwody SUBCKT CJ, SUBCKT CD, SUBCKT 
CSEC modelują pojemności, nie jest całkiem ścisłe. W istocie służą one do 
obliczania prądów płynących przez pojemności. Te prądy, wyznaczane jako 
zmiana ładunku przypadająca na jednostkę czasu, w podobwodzie SUBCKT 
DL są reprezentowane przez źródła prądowe. Dla przykładu, ładunek Qj 
związany z pojemnością złączową Cj, jest wyznaczany za pomocą funkq'i 
EX1 i EX2, tj. Qj = EX\ + EX2. W programie PSPICE symbole zaczynające 
się literą E oznaczają źródła napięciowe sterowane napięciem (w tym przy¬ 
padku napięciem F(l,2), występującym na zaciskach wejściowych modelu 
diody). Dlatego prąd wynikający ze zmian g^jest obliczany jako prąd płyną¬ 
cy przez pomiarową pojemność CL = 1 F pod wpływem zmian sumy napięć 
(EX 1 + EX2), jak to pokazano na rys. 1.41. Do pomiaru prądu służy źródło 
napięciowe VX o zerowym napięciu. Prąd źródła 


— i cl — 


d(EX 1 + EX 2) 
dt 


dQj 

dt 


jest odwzorowywany w oddzielnym źródle prądowym FX. 


EX1 


EX2 




Rys. 1.41. Schemat objaśniają¬ 
cy sposób obliczania prądu płyną¬ 
cego przez pojemność C j( jako 
wynikającego ze zmian ładunku Q f 



Rys. 1.42. Zależność ładunku Qj od napięcia złączowego V f w modelu SRD_MOD8.SP 
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Zależność ładunku Qj od napięcia złączowego V } dla danej diody jest 
przedstawiona na rys. 1.42. W zakresie przebicia skrośnego (Vj < —U P = 
= —2,7 V) oraz dla dużych napięć (Vj > 0,95 • <P D ) przyjęto przedłużenie 
liniowe (stałą wartość pojemności Cj). 

Identycznie, z zastosowaniem analogicznych obwodów całkujących 
(z pojemnościami CL = 1 F ) są obliczane prądy wynikające ze zmian ładun¬ 
ków magazynowanych w pojemnościach CD i CSEC. 



Rys. 1.43. Układ powielacza częstotliwości (200 M Hz/600 MHz) z diodą SRD 


Model (z konkretnymi wartościami parametrów) jest zapisany w pro¬ 
gramie PSPICE (w komputerze użytkowanym przez autora tego tekstu) pod 
nazwą SRD_MOD8.SP. W modelu przewidziano możliwość uwzględnienia 
stałej lub zmiennej wartości czasu życia t oraz rezystancję szeregową RS. 
Model jest wywoływany w następującym niżej zadaniu SRD_POW1 .CIR, 
opisującym powielacz (potrajacz) częstotliwości (rys. 1.43). 

DIODA ŁADUNKOWA W POWIELACZU CZĘSTOTLIWOŚCI 200MHz/600MHz 

.INCLUDE FUNCDEF.SP 

.INCLUDE SRD_MOD8.SP 

******* Układ pomiarowy **♦•*♦♦♦**♦** 

VGEN 1 0 SIN (-.95V 8V 200MEG 2N) 

RGEN 1 2 50 

LI 2 3 46.9N 

CMI 2 0 .06P 

CM2 3 0 .2P 

*R1 3 0 1MEG 

CR 3 4 1,5P 

XDL 2 0 DL 

RL 4 0 50 

*** Zlecenia analiz 

.TRAN 50P 25N 

•OPTIONS ITL4 = 90 ITL1 =200 

.OPTIONS RELTOL=1 E-5 PIVTOL=1E-30 

.PROBE 

.END 
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Oprócz modelu diody, jest przywoływany plik FUNCDEF.SP 


.FUNC MIN(A,B) 
.FUNC MAX(A,B) 
.FUNC EXPM(X) 
.FUNC SQ(X) 


((A) + (B) - ABS( (A) - (B) ))/2 
((A) + (B) + ABS( (A) - (B) ))/2 
EXP(MIN((X),40)) 

(X)‘(X) 


Rezultaty analizy są przedstawione w formie wykresów napięć VI , V2, 
V4 na rys. 1.44. Sinusoidalne napięcie o częstotliwości 200 MHz i amplitu¬ 
dzie 8 V, nałożone na napięcie wstępnej polaryzacji —0,95 V, powoduje 
wyłączanie okresowe diody. Następuje pobudzenie obwodu nastrojonego na 
częstotliwość 600 MHz. Obwód ten, zawierający indukcyjność LI, ma nie¬ 
zbyt dużą dobroć rezonansową, dlatego napięcie wyjściowe V4 składa się 
z grup fal dość silnie tłumionych. 



Rys. 1.44. Przebiegi czasowe napięć w układzie powielacza z rys. 1.43; wyłączanie SRD 
falą 200 MHz pobudza obwód z indukcyjnością LI do drgań na częstotliwości rezonansowej 
600 MHz 

Układ z rysunku 1.43 jest bardzo uproszczoną wersją powielacza częs¬ 
totliwości. W praktycznych układach powielaczy z diodami SRD używa się 
obwodów selektywnych o dużej dobroci [25], gdyż trzeba wydzielić możliwie 
monochromatyczną falę przebiegu wyjściowego. Obliczanie takich układów 
na drodze analizy numerycznej w dziedzinie czasu wymaga powtarzania 
obliczeń przez wiele okresów drgań. Obwody o dużej dobroci rezonansowej 
charakteryzuje bowiem duża stała czasowa. 

Zastosowanie powielaczy częstotliwości w systemach filtrów grzebienio¬ 
wych nie wymaga używania obwodów o szczególnej selektywności, ponieważ 
nie zależy w nich na dobrej filtracji, lecz na wytworzeniu bogatego widma 
harmonicznych sygnału podstawowego. 
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Powielacze z diodami SRD są używane w szerokim zakresie częstotliwo¬ 
ści, od setek MHz do kilkudziesięciu GHz. 

Wracając do problemu wykorzystania modelu SRD w programie 
PSPICE należy odnotować pewną zaletę wynikającą z zapisu modelu jako 
podobwodu ( SUBCKT ). Chodzi o to, że przy stosowaniu diody o innych 
parametrach nie jest konieczne tworzenie oddzielnego zapisu modelu, gdyż 
można wywołać ten sam model podając nowe wartości parametrów (służy do 
tego instrukcja PARAMS). Oto przykład wywołania modelu SRD z innymi 
parametrami do poprzedniego zadania. 

XDL 2 0 DL PARAMS: TAU0=60N TT0=.15N RS= .8 

Podobnie, gdy w układzie występują dwie diody SRD (lub większa ich 
liczba) o różnych parametrach, można korzystać z tego samego modelu, 
podając jednak przy każdym wywołaniu modelu SRD te parametry danej 
diody, które są inne niż przyjęte w modelu zapisanym w formie podobwodu. 

Na koniec trzeba stwierdzić, że program PSPICE czasem zawodzi przy 
obliczaniu układów z SRD. W programie tym, przeznaczonym głównie do 
obliczania układów „typowych”, do całkowania równań jest stosowana pro¬ 
sta metoda trapezów, podczas gdy np. program macierzysty SPICE oraz 
NAP2 są oparte na o wiele bardziej efektywnych metodach Geara. Mimo to 
i w przypadku układów o silnej nieliniowości można posługiwać się pro¬ 
gramem PSPICE, jednak należy uważnie ustawiać parametry analizy TRAN 
(chodzi głównie o ITLl, ITLA, RELTOL, PIYTOL ) [21]. 

1.7. PODSTAWOWE UKŁADY PRZEŁĄCZNIKOWE 

1.7.1. Inwerter bipolarny nasycony 

W technice impulsowej i cyfrowej do podstawowych należą układy przełącz¬ 
nikowe nazywane inwert erami (układami odwracającymi sygnał) lub bram¬ 
kami. Wśród tych układów na wstępie trzeba wymienić inwertery z tranzys¬ 
torami bipolarnymi nasycającymi się przy przewodzeniu, nazywane skróto¬ 
wo inwerterami nasyconymi. Klasycznym reprezentantem inwerterów nasy¬ 
conych jest przedstawiony na rys. 1.45a układ rezystorowo-tranzystorowy 
(typu RTL, ang. resistor-transistor logie), który jest rozwiniętą postacią ukła¬ 
du z rys. 1.13. Sterowanie napięciem wejściowym u g powinno zapewniać 
wyłączenie tranzystora przy stanie niskim napięcia wejściowego u g — U GL 
(często U GL « 0) oraz nasycenie przy stanie wysokim napięcia wejściowego 
u g = U GB (zwykle U GB jest współmierne z napięciem U cc ). Dla ułatwienia 
skutecznego zatkania tranzystora czasami stosuje się ujemne napięcie — U BB 
w obwodzie bazy, częściej jednak przyjmuje się U BB — 0 (gdy U GL < 0 lub 
nawet gdy U GL « 0). 


7.7. Podstawowe układy przełącznikowe 


75 




Rys. 1.45. Inwerter nasycony typu RTL: a) układ; b) statyczna charakterystyka przejściowa 
(linią przerywaną narysowano charakterystykę układu bez obciążenia) 


Dla inwertera wykresem podstawowym jest wykres (rys. ł.45b) ob¬ 
razujący zależność napięcia wyjściowego U Q od napięcia wejściowego U G , 
nazywany statyczną charakterystyką przejściową. Ważna jest zwłaszcza stro- 
mość środkowej strefy przejściowej (między stanami wysokim i niskim) 
oraz położenie napięć progowych U GLM , U GHM . Parametry te zależą od 
obciążenia układu. 

Obciążenie dołączone równolegle do obwodu kolektora może zawierać 
rezystory liniowe bądź nieliniowe a również źródła, dlatego nie można z góry 
określić kierunku przepływu prądu w przewodzie wyjściowym układu. Częs¬ 
to w stanie wysokim na wyjściu (pojmowanym jako stan dużego napięcia 
U OH na zacisku wyjściowym) prąd wyjściowy I OH płynie w kierunku do 
obciążenia (jest emitowany), a w stanie niskim (gdy na zacisku wyjściowym 
jest małe napięcie U OL ) prąd ^OL płynie od obciążenia do układu (jest absor¬ 
bowany). Emitowanie prądu I OH w stanie wysokim powoduje, że napięcie 
wyjściowe U OH zmniejsza się (wskutek spadku napięcia na rezystancji Ą.) 
w stosunku do napięcia U cc , jakie występowałoby przy braku obciążenia. 
Absorbowanie prądu IoL przez kolektor, oprócz konieczności wchłaniania 
prądu płynącego przez rezystor R c , powoduje niepożądane rozszerzenie stre¬ 
fy przejściowej, bowiem powiększa się napięcie progowe U GHM wymagane do 
utrzymania tranzystora w nasyceniu przy zwiększonym prądzie kolektora. 

Analiza inwertera nasyconego, stwarzająca podstawy do jego projekto¬ 
wania, przy zadanych parametrach tranzystora sprowadza się do określenia 
rezystorów R c , R u R 2 . Jeżeli napięcie zasilające U cc jest dane, to określa ono 
największy poziom napięcia w stanie wysokim U OHmax (bez obciążenia). 
Przyjmując zadany najmniejszy poziom tego napięcia U OHmi „ oraz potrzebę 
emisji prądu I OH , można określić warunek na dopuszczalną wartość R c , czyli 


Rc ^ Rcmax 


U cc U, 


OUmin 


ł OH 


(1.75) 
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Po określeniu rezystancji R c można wyznaczyć prąd I CM , jaki może 
(i powinien) być wchłonięty przez tranzystor w stanie niskim (w stanie nasy¬ 
cenia). Prąd ten jest sumą prądu płynącego przez rezystor R c i prądu *OL 
dopływającego od obciążenia. Przy U OL — U CES 


^CM — 


U, 


cc 


U, 


CES 


R. 


+1, 


OL 


(1.76) 


Rezystancje i? I , R 2 można wyznaczyć na podstawie wymagań co 
do stanów zatkania i nasycenia tranzystora, odpowiednio przy napięciach 
^gl i U GH . 



Rys. 1.46. Układy zastępcze inwertera nasyconego: a) dla stanu zatkania; b) dla stanu 
nasycenia tranzystora 


Dla stanu zatkania tranzystora (NPN) można posłużyć się zastępczym 
schematem obwodu wejściowego z rys. 1.46a, przyjmując najmniejszą (co do 
wartości bezwzględnej) wymaganą, ujemnie określoną wartość napięcia zaty¬ 
kającego — U BEZ . Jeżeli pominąć prąd zerowy I co , to napięcie zatykające 
powinno wynikać z superpozycji części napięć U GL , — U BB , w wyniku po¬ 
działu w dzielniku R v R 2 . Tak więc 


U BE z — U, 


R , 


GL 


Ri + R2 


u , 


R, 


BB 


Ri + R 2 


(1.77) 


Jeżeli ujemne napięcie zatykające wynika z przedostawania się na bazę 
tranzystora napięcia — U BB , to oczywiście napięcie na bazie będzie tym bar¬ 
dziej ujemne (zatkanie silniejsze) im mniejsza będzie rezystancja R 2 . Wolno 
więc zależność (1.77) przekształcić do postaci warunku na wartość rezys¬ 
tancji R 2 


Rl ^ Rlmax 


U, 


BB 


U, 


BEZ 


R, 


U GL + & BEZ 


(1.78) 
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W stanie nasycenia tranzystora można posłużyć się schematem zastęp¬ 
czym z rys. 1.46b, w którym dla uproszczenia przyjęto, że złącze emiterowe 
jest równoważne źródłu napięciowemu o napięciu U BEP . Prąd bazy I BF moż¬ 
na określić różnicą prądu wejściowego I GH i prądu I 2 odpływającego do 
źródła — U BB , zatem 


— IflU !■> - 


u, 


GH 


U, 


BEP 


U BB + u , 


BEP 


R< 


R , 


(1.79) 


Ponieważ przewodzenie tranzystora wynika z oddziaływania napięcia 
U GB , opornik R t powinien mieć dostatecznie małą rezystancję, aby popłynął 
dostatecznie duży prąd bazy I BF , zapewniający nasycenie tranzystora nawet 
przy największym przewidywanym prądzie kolektora określonym zależno¬ 
ścią (1.76). Jeżeli założyć przy tym pewną minimalną wymaganą wartość 
współczynnika przesterowania K F > l (zob. 1.22), to zależność (1.79) można 
przedstawić w formie warunku na wartość (przy fi = h 21e ) 


R-l ^ R\max ~ 


Ugh ~ 


BEP 


P 


+ 


U BB + u, 


BEP 


R, 


(1.80) 


Rezystancje R l , R 2 muszą być wyznaczane łącznie, gdyż R lmax jest funkcją 
R 2 , a R 2max jest funkcją R 2 . 

Napięcie progowe U GLM można określić jako takie napięcie wejściowe 
inwertera, przy którym już osiąga się na bazie potencjał przewodzenia U BEP , 
ale przy którym prąd bazy jeszcze nie płynie, co prowadzi do wzoru 

Uglm = Ubep ^ + U BB 0 - 81 ) 

Napięcie progowe U GHM jest większe niż U GhM o spadek napięcia na rezys¬ 
tancji R t spowodowany zwiększeniem się prądu bazy od zera (w punkcie Q 
charakterystyki) do I BG = I CM IP granicznie nasycającego tranzystor (w pun¬ 
kcie M, rys. 1.45b), tj. 

RGUM = R GLM + -^1 (1-82) 


Przykład 1.3. Obliczyć rezystancje inwertera nasyconego, jeżeli U cc = U BB = 5 V, 
Vgl — V, ^gh = 4,2 V, U OHm i n — 3,5 V, I 0H — 0,8 mA, I 0L = 1,5 mA, U BEZ = 1 V, K p ^ 2, 
P = h 21e > 100, U BEP = 0,65 V, U CES = 0,2 V. 

1. Oblicza się R c i I CM 


^cmax 


Urr ~ U n 


5-3,5 


= 1875 Q 


0,0008 
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Przyjmujemy mniejszą wartość R c = 1500 Q, wówczas obliczymy 


U cc-Uo* 5 — 0,2 

/ cm — ~~ . ± Iql = + 0,0015 = 4,7 mA 


R c 


1500 


2. Wyznacza się postać warunków (1.78 i 1.80). Po obliczeniach 

3,55 

Rlmax = 3,33 Rfr Rlmax ~ 777 

5,65 

0,000094 +- 

R 2 

Warunki (1.78 i 1.80) przedstawiono na rys. 1.47 w postaci wykresów ułatwiających wybranie 
pary wartości R t , R 2 ze zbioru spełniającego oba warunki. Takich par wartości rezystancji 
może być teoretycznie nieskończenie wiele, jeżeli warunki nie są sprzeczne. Praktycznie 
możliwości wyboru zmniejszają się, ponieważ trzeba uwzględnić tolerancje elementów bądź 
jeszcze inne wymagania. Warunki zadania spełniają np. rezystancje o nominalnych warto¬ 
ściach R ± = 8,2 kfi, R 2 = 22 kO, z tolerancją ±10%. 



Rys. 1.47. Wykresy maksy¬ 
malnych dopuszczalnych rezys¬ 
tancji R v R z dla inwertera z przy¬ 
kładu 1.3 


3. Oblicza się napięcia progowe charakterystyki zgodnie z zależnościami (1.81, 1.82) 


U G lm = 0,65 



= 2,76 V 


U GHM = U GLM + 8,2 * 4,7/100 = 2,76 + 0,39 = 3,15 V 
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Inwertery nasycone dobrze określają dolny poziom napięcia wyjściowe¬ 
go, jednak podstawowy dla ich działania stan nasycenia tranzystora jest 
również ich zasadniczą wadą, nawet w wersji z pojemnością przyspieszającą 
(typu RCTL, ang. resistor capacitor transistor logie). Ich analizę dynamiczną 
można wykonać przez sprowadzenie do postaci prostszej, jak na rys. 1.13 
bądź rys. 1.20, albo metodą komputerową. Proste inwertery nasycone, cho¬ 
ciaż należą do klasycznych układów przełącznikowych są coraz częściej za¬ 
stępowane inwerterami bardziej złożonymi, zapewniającymi m.in. większą 
obciążalność, np. inwerterami typu TTL (ang. transistor transistor logie). 


1.7.2. Inwerter bipolarny z diodą Schottky'ego 

Głębokiemu nasyceniu tranzystora można w znacznej mierze zapobiec stosu¬ 
jąc w układzie inwertera diodę włączoną między kolektor a bazę - jak na 
rys. 1.48a. Układ, dawniej nazywany z nieliniowym sprzężeniem napięcio¬ 
wym, obecnie jest nazywany z diodą Schottky’ego, ponieważ najczęściej sto¬ 
suje się szybkie i niskoprogowe diody Schottky’ego, znacznie podnoszące 
efektywność ograniczania nasycenia i nie powodujące szkodliwych efektów 
związanych z własnym czasem przełączania. Diody Schottky’ego w układach 
scalonych są łatwe do wykonania, poprzez częściowe nałożenie metalizacji 
bazy na obszar kolektora. 



b) 



Rys. 1.48. Inwerter z diodą Schot- 
tky'ego: a) układ; b) oznaczenie 
schematowe tranzystora z wbudo¬ 
waną diodą Schottky'ego 


Obecność diody powinna być niezauważalna w zakresie dużych napięć 
kolektora powodujących jej zatkanie - przy szybkich procesach może wy¬ 
stąpić niewielki szkodliwy wpływ pojemności złączowej diody, powiększają¬ 
cej wypadkową pojemność kolektor-baza. Dioda zaczyna przewodzić przy 
dodatnim napięciu baza-kolektor, podobnie jak przewodziłoby złącze kolek¬ 
torowe. Przewodzenie diody powinno być wcześniejsze i konkurencyjne 
w stosunku do przewodzenia złącza kolektorowego, dlatego zastosowanie 
niskoprogowych diod Schottky’ego jest bardzo efektywne. Przewodząca dio¬ 
da odprowadza nadmiar prądu wejściowego z obwodu bazy bezpośrednio do 
obwodu kolektora. Ponieważ ta część prądu wejściowego nie jest wzmacnia¬ 
na, prąd kolektora jest ograniczany, w rezultacie ogranicza się również ładu- 
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b) HAP2F DCTJt 07-02-91 20:47; 39 

V scalę - 1 UH 1 --2 UH 2 

for; 1 -3 UN 1 4 W 2 



Rys. 1.49. Analiza inwertera z diodą Schottky'ego: a) schemat do analizy wg programu 
NAP2; b) przebiegi czasowe napięcia wyjściowego 


nek gromadzony w tranzystorze. Działanie ograniczające jest silne, gdyż 
między bazą i kolektorem występuje zjawisko Millera potęgujące przewodze¬ 
nie diody. Skuteczność, objawiająca się redukcją czasu magazynowania przy 
wyłączaniu tranzystora, zależy od jakości diody, która sama nie powinna 
magazynować ładunku. 

Właściwości dynamiczne inwertera z diodą Schottky’ego były analizo¬ 
wane w układzie przedstawionym na rys. 1.49a, za pomocą podanego niżej 
zadania sformułowanego w języku programu NAP2. 

*CIRCUIT:TRDS1 (inwerter bez/z dioda Schottky'ego) 

PAR1/TAB2/ 0 0 25N 25N 500N 50N 
PAR2/TAB2/ 0 0 175N 175N 500N 200N 
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FI/EXP/A 5 B-6 C 1 *PAR1 (TIME) D -2N 

F2/EXP/ A -6 B 6 C 1 *PAR2(TIME) D -2N 

F3// A 1 *F1 (TIME) B 1*F2(TIME) EO 

T1/NPN/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 TF .2N TR 6.3N > 

AF .99 AR .75 CE 5P CC 4P GA .333 FI .8 NG 2.5E-4 GS 10 

Dl/DIODĘ/ IS 5E-14 VT .026 GS 5 T T 0 CJ 1 P FI .e GA .5 

RG 10 .1 El* F3(TIME);RB 13 4.7K 

RC 2 0 800 E 5;TI 2 3 0 Tl 

*TIME 0 250N 

*DCTR*GRAPH VI V2 

*RUN HOŁD 

TDS 3 2 Dl 

*DCTR*GRAPH VI V2 

*RUN 

Wyniki analizy, przedstawione na rys. 1.49b, obrazują proces przełącza¬ 
nia inwertera impulsem prostokątnym o długości 150 ns i zboczach wykład¬ 
niczych o stałej czasowej 2 ns. Analizowano dwa przypadki: układ z diodą 
Schottky’ego i bez diody. Zastosowanie diody usuwa z przebiegu napięcia 
wyjściowego fragment nazywany etapem magazynowania, dzięki czemu wy¬ 
łączanie skraca się o ok. 20 ns. Jest widoczne niewielkie zwiększenie czasu 
włączania, spowodowane zwiększeniem pojemności kolektor-baza. 

Tranzystory z wbudowaną diodą Schottky’ego są stosowane w szybkich 
rodzajach układów TTL, oznaczanych STTL ( Schottky-TTL ). 

1.7.3. Prądowy przełącznik różnicowy 

Układ różnicowy przedstawiony na rys. 1.50a jest stosowany jako szybki 
przełącznik prądu I EE . Prąd ten może być przełączony do opornika R cl przez 
włączenie tranzystora T x lub do opornika R cl przez włączenie tranzystora 
T z . Przełączenie może być bardzo szybkie, jeżeli tranzystory nie nasycają się 
przy przewodzeniu, a również jeżeli dobiera się małe wartości rezystancji 
R c i 2 i gdy wypadkowa rezystancja w obwodzie sterowania jest mała. Na 
rysunku 1.50b są przedstawione wykresy zmian napięć kolektorowych t/ cli2 
w zależności od napięcia sterującego U G , przy sterowaniu asymetrycznym 
przez bazę tranzystora T v Tranzystory przełączają się podczas zrównywania 
się napięcia sterującego z napięciem odniesienia U Q , w zakresie zmian napię¬ 
cia U G o ok. 0,2/0,3 V. Napięcie U Q , prąd I EE oraz rezystory i? cl 2 są dobiera¬ 
ne tak, aby zmiany napięć kolektorowych o I EE R cl , / ££ J? c2 nie powodowały 
wejścia tranzystora przewodzącego w nasycenie. Przy dużym napięciu steru¬ 
jącym tranzystor T x ulega jednak nasyceniu, bowiem gdy napięcie sterujące 
przekracza poziom U cc — / ££ i? cl , złącze kolektorowe T y polaryzuje się do¬ 
datnio. Dlatego przy jeszcze większych napięciach napięcie U C1 powtarza U G 
z przesunięciem o U BCP . 
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Rys. 1.50. Prądowy przełącznik różnicowy: a) układ; b) statyczne charakterystyki przejś¬ 
ciowe 


Często stosuje się zasilanie emiterów przez rezystancję R e ; w takim roz¬ 
wiązaniu prąd zasilający podczas przewodzenia tranzystora T l zależy od 
napięcia wejściowego, co objawia się ujemnym nachyleniem odcinka charak¬ 
terystyki U Ci (U G ). Często też stosuje się zasilanie wyłącznie od strony emite¬ 
rów, tj. przy U cc = 0. 

Układy prądowych przełączników różnicowych mogą przełączać się bar¬ 
dzo szybko, w niektórych rozwiązaniach w czasie rzędu 2 ns, a nawet mniej¬ 
szym. Dla przykładu na rys. 1.51 przedstawiono schemat przełącznika róż¬ 
nicowego oraz wyniki symulacji komputerowej jego napięć przy przełącza¬ 
niu, na podstawie zamieszczonego niżej tekstu zadania w języku programu 
NAP2. Zastosowano stosunkowo szybki tranzystor o czasie przelotu 0,07 ns 
i małych pojemnościach złączowych. Ze względu na spodziewane krótkie 
czasy przełączania, uwzględniono rozproszone pojemności kolektorowe 
1,2 pF. Impulsowe napięcie przełączające zmienia się w zakresie 
— 1,2 V/—0,8 V, przy stałej czasowej zboczy 0,2 ns. 

*CIRCUIT:TRPR1 (prądowy przełącznik różnicowy) 

PAR1/TAB2/ 0 0 5N 5N 100N 5N 
PAR2/TAB2/ 0 0 15N 15N 100N 15N 
F1/EXP/ A -.8 B -.4 C 1*PAR1 (TIME) D -.2N 
F2/EXP/ A -.4 B .4 C 1*PAR2(TIME) D -,2N 
F3// A 1*F1 (TIME) B 1*F2(TIME) E0 
T1/NPN/ IS 1E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 > 

TF .07 N TR 2.21 N AF .99 AR .75 > 

CE 6P CC 4P GA .333 FI .8 NG 2.5E-4 GS 10 
RG1 1 0 .01 E 1 *F3(TIME);RB1 1 4 50 
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RB2 6 O 50 E-1;REE 5 O 2K E-10 
TRI 2 4 5 Tl ;TR2 3 6 5 Tl 

RC1 2 O 240 E 5;RC2 3 O 240 E 5;CS1 2 O 1.2P;CS2 3 O 1.2P 
TIME O 25N 

•DCTR * GRAPH VI V2 V3 
*RUN 



b) NAF2F DCTR 
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Rys. 1.51. Analiza przełącznika różnicowego: a) schemat do analizy wg programu NAP2; 
b) przebiegi czasowe napięć kolektorowych 
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Na wykresach jest widoczne zafalowanie przebiegów napięć kolektoro¬ 
wych spowodowane nakładaniem się przebiegu sterującego, przenikającego 
do kolektorów przez pojemności złączowe. Dzięki nienasycaniu się tranzys¬ 
torów oraz małym rezystancjom w obwodach kolektorów i baz przełączenie 
następuje w czasie ok. 3 ns. 

Tego rodzaju przełączniki różnicowe są stosowane m.in. w szybkich 
układach logicznych typu ECL (ang. emitter coupled logie). 

1.7.4. Klucz z dyskretnym tranzystorem MOS 

Tranzystory MOS w wykonaniu dyskretnym, pracujące jako klucze, są 
sterowane impulsami z zewnętrznego źródła (rys. 1.52). Ze względu na dużą 
rezystancję wejściową tranzystora, zapewnienie odpowiednich napięć bram¬ 
ki dla zatkania lub włączenia tranzystora jest łatwe. Trudniej jest wytwo- 


RDRAIN 



rzyć na bramce odpowiednio strome zbocza impulsów sterujących, gdyż 
rezystancja obwodu sterującego i pojemność wejściowa tranzystorów two¬ 
rzą układ całkujący stępiający zbocza impulsów, zwłaszcza w kluczach 
dużej mocy. Przy wymuszonych zmianach napięcia bramki opóźnienie 
wprowadzane przez tranzystor wynika ze skończonego czasu przelotu noś¬ 
ników przez kanał (wzór 1.46). Gdyby próbować wykorzystać potencjalnie 
dużą szybkość przełączania tranzystora MOS należałoby sterować bramkę 
impulsami o czasie narastania rzędu czasu przelotu t t . W tym celu należało¬ 
by zastosować specjalne układy szybkiej techniki impulsowej. Chwilowy 
prąd przeładowywania pojemności wejściowej osiągnąłby wtedy wartości 
porównywalne z prądem drenu. Na przykład jeśli przyjmiemy, że napięcie 
bramki w czasie t t zmienia się liniowo od U T do U GS > U T , wyznacza się 
prąd bramki 


U = c . 


^ = ~C 0X wl 
dt 3 ox t t 


U r 


= \vC 0X ^-{U GS ~U T ) 


2 _ 


(1.83) 
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Aby więc przełączyć prąd I D (określony dla obszaru nasycenia) należało¬ 
by wysterować bramkę jeszcze szybszym impulsem prądu o takim samym 
natężeniu. W tym oszacowaniu uwzględniono tylko pojemność C gs . Powinno 
się uwzględnić również pojemność C gd o wpływie zwielokrotnionym przez 
zjawisko Millera, co spowodowałoby, że obliczony prąd bramki byłby jesz¬ 
cze większy. 

Praktyczne układy sterowania kluczy MOS są stosunkowo proste. Dla¬ 
tego o szybkości przełączania kluczy unipolarnych decyduje szybkość przeła¬ 
dowywania pojemności wejściowej tranzystora przez układ sterujący. Typo¬ 
we są czasy przełączania kluczy z tranzystorami MOS o wartości od pojedyn¬ 
czych nanosekund dla układów małej mocy do kilkudziesięciu nanosekund 
dla układów większej mocy. 


HflPZF DCII! 

V scalę - 1 I UKRAIN .. 2 I RGńtE 

for! 1 -3 UN 1 4 UN 2 



Rys. 1.53. Przebiegi napięć i prądów podczas przełączania klucza VMOS 


Na rysunku 1.53 przedstawiono przebieg przełączania klucza z tranzys¬ 
torem MOS w układzie z rys. 1.52. Jako klucz zastosowano tranzystor mocy 
VMOS (ang. vertical power MOSFET) o parametrach modelu przedstawio¬ 
nych w tabl. 1.4. Obciążeniem jest rezystancja RL. Tranzystor jest sterowany 
impulsem trapezowym, jaki można uzyskać z typowego generatora impul¬ 
sów. Opis układu w programie NAP2 przedstawiono poniżej. 

*CIRCUIT:VMOS (przełączanie tranzystora VMOS) 

FG/TAB2/ 0 0 10N 0 15N 30 160N 30 165N 0 400N 0 
VMOS/NJFET/ BE .25 VP 5V VU 20V CS 0 CD 0 GA 0 IS 0 
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RG 3 0 50 E1*FG(TIME) 

T 2 1 0 VMOS;CGS 1 0 1000P;CGD 2 1 30P:CDS 2 0 100P 
RGS 3 0 50;RGATE 3 1 .01;RDRAIN 4 2 ,01;RL 4 0 70 E 200 
•TIME 0 300N 

*DCTR *GRAPH IRDRAIN IRGATE VI V2 
*RUN 

W przebiegu napięcia bramki VI przy włączaniu klucza można wyróżnić 
trzy fazy. W początkowej fazie pojemność wejściowa tranzystora (głównie 
C gs ) jest ładowana prądem IRGATE przez zastępczą rezystancję generatora 
(wynikającą z równoległego połączenia R g i R gs ) w przybliżeniu ze stałą 
czasową 


RgRgs ę 

K + K* 95 


o wartości ok. 25 ns. 


(1.84) 


Tablica 1.4. Oznaczenia i nazwy parametrów modelu tranzystora MOS oraz ich 
wartości użyte w przykładach obliczeń 


Oznaczenia 

Nazwa parametru 

Wartość 

Program 

NAP2 

Podręcznik 
część 1, rozdz. 2 



/?(BE) 


współczynnik transkonduktancji 

0,5 A/V 2 

VP 

U T 

napięcie progowe 

5 V 

CS 


pojemność bramka-źródło 

1000 pF 

CD 

^gd 

pojemność bramka-dren 

30 pF 


c t. 

pojemność dren-źródło 

100 pF 


Przy skokowej zmianie napięcia e g od 0 do G g = 30 V, napięcie bramki 
osiąga wartość progową U T = 5 V po czasie 


h 


= t 1 ln 


1 _ 

Ut Rg + Rgs 
E G Rgs 


(1.85) 


w przybliżeniu równym 10 ns. 

Od tej chwili tranzystor przewodzi. Początkowo prąd drenu IRDRAIN 
jest mały i narasta powoli, dlatego zmiany napięcia drenu V2 są powolne 
i powiększenie pojemności wejściowej o pojemność C gi wnoszoną przez zja¬ 
wisko Millera jest nieznaczne. Jednak w miarę wzrostu prądu drenu trans- 
konduktancja g m powiększa się i wzrasta wzmocnienie oraz pojemność wej- 
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ściowa. Stopniowo maleje szybkość zmian napięcia bramki. Ze względu na 
nieliniowość charakterystyki tranzystora nie można rozwiązać równań opi¬ 
sujących tę fazę przełączania. Można jedynie zgrubnie oszacować czas trwa¬ 
nia fazy narastania prądu drenu. Ponieważ zmiany napięcia bramki są małe, 
pomija się prąd ładowania pojemności C gs , który jest mały w porównaniu 
z prądem przeładowywania pojemności Cgd- Na końcu tej fazy prąd drenu 
osiąga wartość I D2 = U DD /R L « 2,9 A, której odpowiada napięcie bramki 
Ugs2 = -b 7 fl2 /fi « 8,4 V. Zakładając, że pojemność C gd jest przełado¬ 
wywana całym prądem bramki o średniej wartości I Gir , a również, że napięcie 
bramki nie zmienia się i wynosi około U GS2 , czas narastania prądu drenu 
można oszacować następująco: 


C. d AU, 


DS 


c nA u, 


gd~_DD 


l Gśr 


E r . ~ U, 


GS2 


u ; 


GS 2 


R„ 


R„ 


( 1 . 86 ) 


po obliczeniu otrzymuje się t n » 23 ns. Wynik oszacowania czasu narastania 
prądu drenu jest zbliżony do danych katalogowych tranzystora tego typu 
(t n = 20 ns) oraz do wyniku obliczeń komputerowych. 

W trzeciej fazie włączania tranzystor jest już włączony, następuje jednak 
jeszcze ładowanie pojemności wejściowej w przybliżeniu ze stałą czasową x v 
Wzrost napięcia bramki powoduje jedynie nieznaczne zmniejszanie napięcia 
na tranzystorze. 

Podczas wyłączania wymienione trzy fazy występują w odwrotnej kolejno¬ 
ści. Ich czasy trwania można oszacować w podobny sposób. Dokładność poda¬ 
nych wzorów (1.84, 1.85, 1.86) jest niewielka, ale w praktyce zadowalająca. 


1.7.5. Inwertery z tranzystorami MOS o jednakowym typie 
przewodnictwa 

W zwykłych inwerterach scalonych MOS w obwodzie drenu tranzystora 
sterującego jest włączony zamiast opornika drugi tranzystor MOS (obciąża¬ 
jący) o takim samym typie przewodnictwa, co tranzystor sterujący. Charak¬ 
terystyka prądowo-napięciowa elementu obciążającego ma decydujący 
wpływ zarówno na charakterystyki statyczne, jak i na przełączanie inwertera. 

Do obu tranzystorów stosuje się następujący opis prądu drenu i d w zależ¬ 
ności od napięcia bramki u gs i napięcia drenu u is 

ii = /»[(«„ - U T )u ds - 0,5 ul] (obszar triodowy) 

(ł.87) 

i d = 0,5 fi(u gs — U T ) 2 (obszar nasycenia) 

przy czym: U T - napięcie odcięcia, /? - współczynnik. Na granicy obszarów 
triodowego i nasycenia jest spełniony warunek u ds = u gs — U T . 
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Najprościej wykonać inwertery z tranzystorem obciążającym wzbogaca¬ 
nym (rys. 1.54). Tranzystor obciążający T L jest wykonywany tak samo jak 
tranzystor sterujący T D , oba tranzystory zwykle różnią się jedynie geometrią, 
bowiem T D jest krótki (i często szeroki), T h zaś wąski (i często długi). Dlatego 
współczynniki p D , \3 L występujące w zależnościach (1.87) zwykle są różne 
(Pd » fi L ). Napięcia odcięcia U TD , U TL są natomiast jednakowe lub zbliżone. 

Tranzystor obciążający może pracować w zakresie nasycenia, gdy jego 
bramka jest połączona z drenem (rys. 1.54a), albo w zakresie nienasycenia, 
gdy bramka jest połączona ze źródłem napięcia U GG większym niż suma 
napięć U DD + U TL (rys. 1.54b). Układy z tranzystorem obciążającym niena¬ 
syconym mają lepsze charakterystyki statyczne, tzn. większe napięcie wyj¬ 
ściowe (rys. 1.54c), i przełączają się szybciej. Te zalety są jednak okupione 
koniecznością stosowania dodatkowego źródła napięcia U GG większego od 
U DD co najmniej o wartość napięcia U TL . 


a) 




Rys. 1.54. Inwertery MOS z tranzystorem obciążającym wzbogacanym: a) nasyconym; 
b) nienasyconym; c) statyczne charakterystyki przejściowe tych inwerterów 


Jako tranzystor obciążający jest również stosowany tranzystor zubażany 
(rys. 1.55). Wprawdzie połączenie tranzystorów wzbogacany-zubażany jest 
technologicznie trudniejsze, ale za to charakterystyka statyczna takiego in- 
wertera zapewnia pełne wykorzystanie napięcia zasilającego U DD , bez stoso¬ 
wania dodatkowego źródła większego napięcia U GG , jak w układzie 
z rys. 1.54b. Również właściwości dynamiczne tego inwertera są lepsze, co 
wykażemy w dalszej części rozdziału. 

Charakterystyki statyczne układu wejście-wyjście dla trzech rodzajów 
inwerterów przedstawiono na rys. 1.54c i 1.5 5b. N apięcie pro go we jest równe 
napięciu odcięcia tranzystora sterującego U TD . Charakterystyki drenowe, 
ułatwiające wyjaśnienie współpracy tranzystorów sterującego i obciążające¬ 
go, są przedstawione zbiorczo na rys. 1.56b. 
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Rys. 1 .55. Inwerter MOS z tranzystorem obciążającym zubażanym: a) schemat; b) statycz¬ 
na charakterystyka przejściowa 


a) 
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Rys. 1.56. Inwerter MOS: a) zastosowanie różnych rodzajów tranzystorów obciążających; 
b) charakterystyki robocze: dla tranzystora zubożanego zaznaczono prąd ładowania i roz¬ 
ładowania pojemności obciążającej 
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Charakterystyki statyczne każdego inwertera można wyznaczyć na pod¬ 
stawie oczywistej równości prądów drenowych i dD i i dL (w warunkach statycz¬ 
nych, rys. 1,56a) 

hi> = idL (1 > 88 ) 

W równaniu (1.88) należy zastosować opisy prądów (1.87) odpowiednio 
do warunków sterowania i obszarów pracy tranzystorów. Na przykład dla 
pierwszego z omawianych układów (rys. 1.55a i rys. 1.56a) należy przyjąć 

U gsD = &1’ UdsD = U 2 , U gsL = U DD — U 2 , U dsL = U DD — U 2 

Tranzystor sterujący T D może pracować zarówno w obszarze nasycenia (przy 
U 2 > U t — U TD ), jak i w obszarze triodowym (przy U 2 < U t — U TD ), zatem 
w tym układzie dla tranzystora sterującego należy zastosować następujący 
opis prądu 

i iD = P D [(U 1 — U TD )U 2 — 0,5C/f] (obszar triodowy) 

(1.89) 

iiD ~ 0 ,5P 0 ( 1/2 — U TD ) 2 (obszar nasycenia) 

W tym układzie tranzystor obciążający T L pracuje zawsze w obszarze 
nasycenia (gdyż u dsL = u gsL , więc wymagany dla obszaru nasycenia warunek 
u ds > u gs — U T jest spełniony), dlatego 

in = 0,5 ft L (u gsL - U TL ) 2 = 0,5 p L (U DD -U 2 - U TL ) 2 (1.90) 

Charakterystyka kolektorowa rozważanego inwertera jest wklęsła, przy 
czym największe napięcie U 2 = U DD — U TL (rys. 1.56b i rys. 1.54a). Nieosią- 
ganie napięcia zasilania U DD tłumaczy się prosto - właśnie przy podanej 
wyżej wartości napięcia U 2 różnica napięć bramka-źródło staje się równa 
napięciu odcięcia U TL , czyli następuje odcięcie (zaciśnięcie) kanału tranzys¬ 
tora obciążającego. 

W podobny sposób można wyznaczyć charakterystyki statyczne dla in¬ 
nych inwerterów. Ich przebieg zależy głównie od stosunku współczynników 
P D IP L , który powinien być duży, np. ok. 10, by zapewnić dużą stromość 
charakterystyki przejściowej oraz by napięcie stanu włączenia U M było moż¬ 
liwie małe (rys. 1.56b). Dla inwertera z tranzystorem zubażanym charak¬ 
terystyka kolektora jest wypukła (rys. 1.56b), co jest korzystne ze względu na 
właściwości dynamiczne. 

Główną przyczyną opóźnień przy przełączaniu inwerterów MOS jest 
pojemność obciążająca Cl, na którą składają się pojemności wejściowe stero- 



1.1. Podstawowe układy przełącznikowe 


91 


wanych bramek i pojemności ścieżek łączących. Przy włączaniu (skok napię¬ 
cia wejściowego włącza T D ) pojemność obciążająca jest rozładowywana róż¬ 
nicą prądów tranzystora sterującego i obciążającego i iD — i dL , w czasie wyłą¬ 
czania zaś jest ładowana prądem tranzystora obciążającego i dL . Prąd tranzys¬ 
tora obciążającego jest na ogół wielokrotnie mniejszy niż prąd tranzystora 
sterującego, co jest widoczne na rys. 1.56 przedstawiającym charakterystyki 
różnych rodzajów tranzystorów obciążających w polu charakterystyk tran¬ 
zystora sterującego. 

Z niejednakowych prądów ładowania i rozładowania pojemności ob¬ 
ciążającej wynikają niejednakowe wartości czasów włączania i wyłączania 
inwertera. Asymetria wartości czasów jest szczególnie duża wtedy, gdy cha¬ 
rakterystyka obciążenia związana z typem tranzystora obciążającego i rodza¬ 
jem jego pracy jest wklęsła. Taki kształt charakterystyki elementu obciążają¬ 
cego jest niekorzystny, gdyż średni czas przełączania układu jest wtedy duży 
ze względu na duży czas wyłączania inwertera. Dlatego układ z tranzystorem 
obciążającym zubażanym o charakterystyce wypukłej jest lepszy niż pozo¬ 
stałe dwa układy. 

W cyfrowych układach scalonych tranzystory MOS pracują w podsta¬ 
wowych komórkach logicznych sterowanych i obciążanych podobnymi ko¬ 
mórkami. Warunki obciążenia i sterowania są oczywiście zależne od tego, 
jak dana komórka jest włączona do systemu. W zależności od liczby wejść 
dołączonych do wyjścia danej komórki, różna jest pojemność obciążająca. 
Dlatego czasy przełączania są zależne od obciążenia. Miarą szybkości danej 
technologii MOS jest szybkość przełączania inwertera obciążonego identycz¬ 
nym inwerterem. Typowy minimalny okres zegara scalonego systemu cyf¬ 
rowego (np. mikroprocesora) wynosi około 100 średnich czasów przełącza¬ 
nia inwertera obciążonego identycznym inwerterem. 

Niżej jest przedstawiona uproszczona analiza przełączania inwertera 
z tranzystorem obciążającym zubażanym. Rozważa się przypadek obciąże¬ 
nia inwertera pewną średnią pojemnością C L , z założeniem, że bezwładność 
inwertera jest reprezentowana wyłącznie procesami rozładowania i ładowa¬ 
nia tej pojemności przez wypadkową nieliniową rezystancję wyjściową. 

W czasie włączania inwertera skokiem napięcia wejściowego od 0 do 
U DD , początkowo napięcie wyjściowe jest równe U DD . Włącza się tranzystor 
T d i następuje rozładowywanie pojemności C L różnicą prądów tranzystora 
sterującego T D i obciążającego T L . Ponieważ prąd tranzystora T D jest wielo¬ 
krotnie większy niż prąd tranzystora T l , dlatego w pierwszym przybliżeniu 
pomija się prąd tranzystora obciążającego. Upraszcza to znakomicie analizę, 
a tylko nieznacznie pogarsza dokładność. 

Początkowo T d pracuje w obszarze nasycenia, więc pojemność C L roz¬ 
ładowuje się w przybliżeniu stałym prądem 

dku. 

icL = C L —jj = — 0,5fi D (U DD — U TD ) 2 


(1.91) 
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Rozwiązanie równania (1.91) z uwzględnieniem warunku początkowego 
m 2 (0) = U DD opisuje liniowe opadanie napięcia 

«2 = U DD - 0,5 (U DD - U TD ) 2 t (1.92) 

t -'L 

Przy napięciu u 2 = U DD — U TD tranzystor T D wchodzi w obszar nienasyce¬ 
nia, dla którego w przybliżeniu 


*cl — O, 


du 2 

dt 


—PdK^dd U- rD )u 2 0,5 uf] 


(1.93) 


Po rozwiązaniu, przyjmując odczyt czasu od chwili wyjścia T D z obszaru 
nasycenia i warunek w 2 (0) = U DD — U TD , otrzymuje się 


2(U dd - U DT ) 

■2 " n 

1 + exp -^-(U DD -U TD )t 
_ 


(1.94) 


Na podstawie wzorów (1.92) i (1.94) można określić, że napięcie wyj¬ 
ściowe przekracza poziom równy połowie napięcia zasilania U DD j2 w czasie 


, ( 
1 O /TT TT \ l 


2 U> 


TD 


Pd(UdD ~ Utd) V U D d ~~ Ujd 


+ i n- 3U °°- ĄU - 


TD 


U 


DD 


(1.95) 


Czas t 1 może być miarą opóźnienia inwertera przy włączaniu. Wzór (1.95) 
stosuje się wtedy, gdy U DD /2 < U DD - U TD . 

Napięcie włączenia w punkcie M można określić następująco: 


U^[ — C nn Urn 


J DD 


TD 



Pl 

Pd 


U? 


TL 


(1.96) 


Podczas wyłączania inwertera skokiem napięcia wejściowego od U DD 
do 0, tranzystor T D od razu wyłącza się i pojemność C L jest ładowana prądem 
tranzystora T L . Napięcie u 2 zmienia się od U M do U DD (rys. 1.57). 

W początkowej fazie tranzystor T L pracuje w zakresie nasycenia i pojem¬ 
ność C L ładuje się stałym prądem i dL 

dii 

i-cL = C L - = ^,5 Pl U tl 1 (1-97) 


Narastanie napięcia jest początkowo liniowe 
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Rys. 1.57. Przebiegi napięcia wyjściowego inwertera NMOS z tranzystorem obciążającym 
zubażanym podczas: a) włączania, b) wyłączania 


Po wejściu tranzystora T L w obszar nienasycenia, co następuje przy 
u 2 = Udd + U TL , pojemność C L ładuje się prądem 


„ dun 
Cr — 


= -Pl [Utl(U dd ~ U 2 ) + 0,5 (U DD - u 2 f] 


(1.99) 


Po rozwiązaniu równania (1.99) dla u 2 (0) = U DD + U TL otrzymuje się 


w* — U nn + 


1 + exp I 


( 1 . 100 ) 


Na podstawie wzorów (1.98) i (1.100) znajduje się czas t 2 , po którym 
napięcie u 2 osiągnie poziom U DD /2 


* 2 PlU, 


2(Upp — U TL — Um) 
Urr 


ln -1-4 


( 1 . 101 ) 


Wzór (1.101) stosuje się wówczas, gdy U DD j2 > U DD + U TL ; należy uwzględ¬ 
nić, że dla tranzystora zubażanego U TL < 0. Czas t 2 może być miarą opóź¬ 
nienia inwertera przy wyłączaniu. Typowa wartość t 2 jest zwykle prawie 
o rząd większa niż wartość czasu włączania t v 

Zwykle parametry tranzystorów T D i T L są w pewnej proporcji w celu 
uzyskania odpowiedniego kształtu charakterystyki statycznej, skąd wynika 
proporcjonalność czasów t 1 i t 2 . W zależności (1.95) występuje stała czasowa 


Pp(Upp U TD ) 


( 1 . 102 ) 
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Ponieważ P D = /iC 0X wll, a pojemność obciążającą C L można w przybliżeniu 
określić jako jV-krotnie większą od pojemności wejściowej pojedynczej bram¬ 
ki C gs , określonej wzorem (1.48), to 


U 


= N 


2 _ 

3 k(U DD ~ 


Utd) 


(1.103) 


Po porównaniu wzorów (1.103) i (1.46) trzeba wyciągnąć wniosek, że 
czas przełączania układów cyfrowych MOS jest proporcjonalny do czasu prze¬ 
lotu nośników przez kanał tranzystorów sterujących. Dlatego, aby zwiększyć 
szybkość działania, układy konstruuje się tak, aby czas przelotu był jak 
najmniejszy. Na czas przelotu wpływ mają: ruchliwość nośników p, napięcie 
zasilania U DD i kwadrat długości kanału /. Ruchliwość elektronów p„ jest 
większa niż ruchliwość dziur p p . Dlatego układy z tranzystorami typu N są 
szybsze niż układy z tranzystorami typu P, i mimo trudniejszej technologii, 
tranzystory z kanałem typu N dominują na rynku. Możliwość wpływania na 
czas przelotu przez zmianę napięcia zasilania jest ograniczona. Oczywiście, 
przy większym napięciu zasilania uzyskuje się zwiększenie szybkości przełą¬ 
czania, jednak kosztem zwiększonego poboru mocy. Największe znaczenie 
ma możliwość powiększenia szybkości przełączania przez stosowanie tran¬ 
zystorów o krótkim kanale. W wyniku postępu technologii, dzięki zmniej¬ 
szeniu wymiarów zgodnie z regułami skalowania, układy cyfrowe unipolarne 
konkurują pod względem szybkości działania z układami bipolarnymi. 


1.7.6. Inwerter CMOS 

Inwerter CMOS (ang. complementary MOS) zawiera dwa tranzystory MOS 
o przeciwstawnym typie przewodnictwa kanałów, z połączonymi bramkami 
i drenami (rys. 1.58a). W idealnym przypadku oba tranzystory mają iden¬ 
tyczne bezwzględne wartości współczynników /?„, P p oraz napięć odcięcia 
U T „, U Tp . Pod wieloma względami układy CMOS mogą pretendować do 
miana układów logicznych bliskich ideału, zwłaszcza pod względem poboru 
mocy zasilania w stanie spoczynkowym, który jest praktycznie równy zeru. 

Układy CMOS mogą być zasilane symetrycznie od strony źródeł 
tranzystorów T„, T p lub asymetrycznie napięciem U DD , jak na rys. 1.58a. 
W idealizowanej statycznej charakterystyce przejściowej inwertera CMOS 
z rys. 1.58a można wyróżnić pięć charakterystycznych obszarów pracy, za¬ 
znaczonych na rys. 1.58b. Przy zwiększaniu napięcia wejściowego U t od 0 do 
U DD tranzystory T„, T p są sterowane w przeciwnym kierunku przewodzenia, 
przy czym jeden z tranzystorów na krańcach charakterystyki nie przewodzi 
- dlatego układ w stanie spoczynkowym może nie pobierać prądu ze źródła 
zasilania (jeżeli na wyjściu nie ma obciążenia pobierającego prąd stały). 

W zakresie napięcia U L < U Tn tranzystor T„ jest zatkany, natomiast 
tranzystor T p jest spolaryzowany przewodząco i mógłby dostarczyć prądu 
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Rys. 1.58. Inwerter CMOS: a) schemat; b) charakterystyka statyczna 


do wyjścia ze źródła U DD , gdyby dołączono odpowiednie obciążenie. Podob¬ 
na sytuacja jest w zakresie napięcia U l > U DD + U Tp , gdy jest zatkany tran¬ 
zystor T p (odcinając wyjście od napięcia zasilania U DD ), natomiast jest spola¬ 
ryzowany przewodząco tranzystor T n , który mógłby absorbować prąd z wyj¬ 
ścia. W zakresie między wymienionymi napięciami wyjściowymi oba tranzys¬ 
tory przewodzą i płynie przez nie prąd ze źródła U DD do masy. Największy 
prąd płynie wtedy, kiedy oba tranzystory znajdują się w obszarze nasycenia; 
tej polaryzacji odpowiada środkowy odcinek charakterystyki U 2 {U V ) o naj¬ 
większej stromości (w idealnym przypadku o stromości nieskończenie dużej, 
rys. 1.58b). Po obu stronach odcinka środkowego jeden z tranzystorów znaj¬ 
duje się w obszarze nasycenia, drugi zaś w obszarze nienasycenia. 

Stany przejściowe przy przełączaniu inwertera CMOS można rozważać 
w sposób analogiczny, jak przy zwykłych układach MOS, zakładając ob¬ 
ciążenie pojemnością C L i typowe sterowanie skokiem napięcia wejściowego 
w granicach 0 -U DD . 

Przy włączaniu inwertera (skokiem napięcia wejściowego od 0 do U DD ) 
tranzystor z kanałem typu P zatyka się, a tranzystor z kanałem typu N odty- 
ka się. Pojemność C L obciążająca inwerter jest rozładowywana przez tranzys¬ 
tor T„. Początkowo T„ pracuje w zakresie nasycenia i napięcie wyjściowe 
(rys. 1.59) zmniejsza się liniowo 

U 2 = U DD - 0,5 A. (U DD - U T yt (1.104) 

'-'X, 

Gdy napięcie wyjściowe osiąga wartość U DD — U Tn , tranzystor T n wchodzi 
w zakres nienasycenia i napięcie u 2 zmienia się następująco (odczyt czasu od 
chwili wejścia w obszar nienasycenia): 
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Rys. 1.59. Przebiegi napięcia wyjściowego inwertera CMOS podczas: a) włączania, 
b) wyłączania 


___ 2 (U PD Urn) _ 

'2 ~ n 

1 + exp —— (U DD — U Tn ) t 

_ t - / L 


(1.105) 


Na podstawie wzorów (1.104) i (1.105) można wyznaczyć czas t x , po 
którym napięcie u 2 osiąga poziom U DD jl (jeżeli jest to napięcie mniejsze niż 
napięcie graniczne U DD — U Tn ) 


h — 


P„(U DD -U Tn ) \ u DD - U. 


2 U. 


Tn 


+ ln 


3U dd -4U. 


Tn 


'Tn 


U i 


DD 


(1.106) 


Przy wyłączaniu inwertera tranzystory zamieniają się rolami. Proces ła¬ 
dowania pojemności jest symetryczny do procesu rozładowania i do jego 
opisu można stosować te same zależności (oczywiście po zamianie /J n i U Tn na 
P p i U Tp , odwróceniu kierunku zmian i przesunięciu poziomu napięcia). Czas 
osiągnięcia napięcia U DD j2 (przy założeniu, że U DD /2 > — U Tp ) 


h — 


P P (U DD + U Tp ) 


( ■ ln Wdd + Wtj, 

\U DD -U Tp U DD 


(1.107) 


Czas opóźnienia t t przy włączaniu jest proporcjonalny do czasu przelotu 
nośników przez kanał tranzystora typu N, a czas opóźnienia t 2 przy wyłącza¬ 
niu - do czasu przelotu nośników tranzystora z kanałem typu P. Dla tranzys¬ 
torów symetrycznie podobnych czasy włączenia i wyłączenia inwertera 
CMOS mogą być niemal identyczne, a przy tym małe. Dlatego również 
w układach CMOS istnieje tendencja do zmniejszania wymiarów tranzys¬ 
torów w celu zwiększenia szybkości działania. 
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Można w podobny sposób wyprowadzić zależności wyznaczające czasy 
narastania t„ i opadania t„ napięcia wyjściowego między dwoma określonymi 
poziomami. Dla czasów związanych z typowymi poziomami 0,1 i 0,9 warto¬ 
ści maksymalnej napięcia otrzymuje się wzory 


2 Cr 


fi pi^DD + U Tp. 


,); 


— u Tp — 0,1 C/j 


DD 


U dd +U Tp 


+ 


i ta ( 19+20 ^)] (U08) 


2 Cj 


[■ 


u Tn -o,iu DD + | ln(19 _ 20 


Uj n 

fi ni U DD ~ U Tl ) |_ U no — U Tn 2 ^ U DD 


u DD )j 


(1.109) 


Jeżeli przyjąć przybliżenie, że | U Tp \ = U Tn « 0,2U DD , to otrzymuje się 
z zależności (1.108, 1.109) bardzo proste wzory 


fipU } 


p u DD 


t p * 4 


Cl 

fin^DD 


( 1 . 110 ) 


To przybliżenie jest realistyczne dla standardowej technologii CMOS 
(np. przy U DD = 5 V, | U Tp \ = U Tn = 1 V). 


PROBLEMY I ZADANIA 

1. Sporządzić (na podstawie obliczeń) wykresy zależności czasów t u t 2 od współczynnika 
wyłączania diody B w zakresie wartości B od 1 do 20. Można skorzystać z obliczeń i danych 
z przykładu 1.1. Porównać z wykresami z rys. 1.8. 

2. Zaobserwować i zinterpretować przebieg czasowy napięcia na diodzie PN przełączanej 
impulsem prostokątnym bez części ujemnej (E R = 0). Obserwację można zastąpić symulacją 
komputerową. 

3. Przeanalizować przełączanie diody PN w układzie z rys. 1.9a, przy sygnale sinusoidalnym 
nakładającym się na napięcie stałe (np. ujemne). 

4. Przeanalizować wpływ zmiany wartości rezystancji R c (i oddzielnie R h ) na przebieg procesu 
przełączania w układzie z rys. 1.12a lub rys. 1.17a. 

5. Obliczyć czasy przełączania inwertera RTL z przykładu 1.3. Jakie są możliwości skrócenia 
procesów przełączania? 

6. Jaki ujemny wpływ wynika z zastosowania pojemności przyspieszającej w inwerterze RTL, 
przy sterowaniu ze źródła o niezerowej rezystancji wewnętrznej? 

7. Dobrać parametry modelu DT, gdy I P = 2 mA, U P ~ 115 mV, U PP = 0,98 V, U v = 0,49 V, 

= 9, C K = 4 pF, = 1,42 V. 

8. Przeanalizować procesy przełączania DT, np. w układzie z rys. 1.27a, przy indukcyjności 
zmniejszonej, w granicy do zera. 

9. Przeanalizować wpływ obciążenia układu z DT (rys. 1.27a) rezystancją R 0 dołączoną rów¬ 
nolegle do DT, zmniejszając kolejno wartość tej rezystancji. 

10. Zbadać zmiany kształtu najszybszej części przebiegu wyłączania SRD w układzie z rys. 1.37, 
przy zwiększaniu rezystancji RGEN oraz przy dołączaniu pojemności do zacisków diody. 



1. Przełączanie elementów półprzewodnikowych 


98 


11. Zbadać i porównać układy powielacza częstotliwości w stosunku 1:5 i 1:15, przebudowując 
układ z rys. 1.43 lub tworząc nowy układ, ew. z SRD o innych parametrach. Zbadać, jak 
wpływa dobór napięcia wstępnej polaryzacji diody na efektywność powielania. 

12. Jaki wpływ na proces przełączania układu różnicowego (rys. 1.5la) wywiera powiększenie 
rezystancji R B1 , R B2 w obwodzie sterującym oraz obecność pojemności rozproszonej C EE , 
bocznikującej ąuasi-prądowe źródło prądowe w obwodzie emiterów? 

13. Jak zmienią się (i dlaczego) przebiegi obrazujące przełączanie układu różnicowego 
z rys. 1.51a, gdy amplituda impulsu sterującego powiększy się 5 razy, 10 razy? 

14. Wyznaczyć charakterystykę roboczą dla inwertera z tranzystorami MOS wzbogacanymi 
o jednakowym przewodnictwie kanału (typu N) o parametrach: fi D = 50 pA/V 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 , U TD = 2 V, 
p L = 5 fjA/V 2 , U TL = 2 V; przy U DD = 5 V. Obliczyć współrzędne punktów Q i M przy 
przełączaniu napięciem wejściowym zmieniającym się od 0 do U DD . 

15. Wyznaczyć charakterystykę roboczą dla inwertera z tranzystorami MOS z rysunku 1.55a, 
gdy p D = 75 pA/V 2 , U TD = 2 V, jS L = 5 jiA/V 2 , U TL = — 3 V; przy U DD = 5 V. Obliczyć 
współrzędne punktu M przy włączeniu napięciem U 1 = U DD . 

16. Jakie wymagania powinno spełniać napięcie wyjściowe U M 1 

17. Obliczyć czasy opóźnień włączenia t x i wyłączenia t 2 dla inwertera z zadania 15, przy 
obciążeniu inwertera pojemnością C L równoważną pojemności wejściowej dziesięciu bra¬ 
mek tego samego typu ( C gs « 0,05 pF). 

18. Co oznaczają zastrzeżenia: przy wzorze (1.95), który określa czas włączania (U DD f 2< 
< U DD — U TD ), przy wzorze (1.101), który określa czas wyłączenia (U DD > U DD + U TL )1 
Czy te zastrzeżenia są spełnione w inwerterze z zadania 15? 

19. Obliczyć czasy opóźnień włączenia t x i wyłączenia t 2 dla inwertera CMOS obciążonego 
dwudziestoma inwerterami tego samego typu, przy danych: P n = fi p = 25 |iA/V 2 , U Tn = 
= 1,5 V, U Tp = —1,5 V, C gs « 0,02 pF. Sprawdzić, czy zastrzeżenia warunkujące zastoso¬ 
wanie wzorów (1.105) i (1.106) są spełnione. 
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ANALOGOWE UKŁADY FUNKCYJNE 


2.1. UKŁADY ZE WZMACNIACZAMI OPERACYJNYMI 

2.1.1. Zasada wykorzystania wzmacniaczy operacyjnych 

Nieliniowe układy funkcyjne (przekształtniki ) służą do logarytmowania, de- 
logarytmowania, mnożenia, modulacji, detekcji, próbkowania, kształtowa¬ 
nia impulsów itp. operacji, wykonywanych na sygnałach wejściowych, często 
mających charakter sygnałów stałoprądowych lub wolnozmiennych. Układy 
funkcyjne nierzadko zawierają wzmacniacze operacyjne (jeden lub kilka) 
z nieliniowymi elementami w obwodzie sprzężenia zwrotnego. Działanie 
wzmacniacza operacyjnego (WO) z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym 
można wyjaśnić uogólniając zasadę sprzężenia liniowego dla układu 
z rys. 2.1. Jeżeli układ zawiera oporniki liniowe (J? 1 , R 2 = const), to stosując 
zasadę „pozornego zwarcia” zacisków wejściowych WO - prąd wejściowy 
hl można określić następująco: 



Rys. 2.1. Wzmacniacz operacyjny z rezystancyjnym 
sprzężeniem zwrotnym (liniowym bądź nieliniowym) 
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Ze wzoru (2.1) wynika znana zależność, wyrażająca reprodukowanie 
napięcia wejściowego U 1 na wyjściu w stałym stosunku 


u^ = R 2 

u\ R, 


( 2 . 2 ) 


Jeżeli jednak opornik Z? 2 jest liniowy (R 2 = const), R i zaś jest elementem 
nieliniowym o charakterystyce typu /=/([/), to zamiast równości (2.1) nale¬ 
ży przyjąć określenie 

/i 2 =/(^i)= - 4 r (2.3) 

r 2 


co oznacza, że charakterystyka układu wejście-wyjście jest typu /(UJ z od¬ 
wróceniem i zmianą skali, czyli 

U 2 = -R 2 I 12 = -RzfiUJ (2.4) 

Jeżeli natomiast R 2 — const, a R z jest opisywany funkcją / = /({/), to 
z zamiany charakteru elementów wynika określenie 

Ii2=A-U 2 ) = -^- (2.5) 

To oznacza, że układ zapewnia realizację charakterystyki typu funkcji 
odwrotnej w stosunku do f(x) 

u > = ~ r i-k) <2 - 6) 

Użycie więc np. diody jako elementu o wykładniczej charakterystyce 
prądowo-napięciowej umożliwia realizaqę zarówno układów delogarytmu- 
jących, jak i logarytmujących. 

Możliwość zastosowania obu elementów nieliniowych praktycznie nie 
jest wykorzystywana. Stosuje się natomiast sprzężenia przez nieliniowe 
czwórniki. Dwa podstawowe układy tego rodzaju są przedstawione na 
rys. 2.2, w obu występują czwórniki sterowane napięciem U 2 z wyjścia WO. 

Jeżeli wyjście czwórnika ma charakter sterowanego źródła prądowego 
o wydajności I 0 = f(U 2 ) (może to byćnp. kolektor tranzystora bipolarnego), 
to celowe jest użycie go w układzie jak na rys. 2.2a, przy czym 


h 2 


El 

Ri 


= io =f(u 2 \ 


tj. 



(2.7a, b) 
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Rys. 2.2. Zastosowanie w obwodzie sprzężenia zwrotnego WO czwórników nieliniowych 
z wyjściami o charakterze źródła sterowanego: a) prądowego; b) napięciowego 

Jeżeli zaś wyjście czwómika ma charakter sterowanego źródła napięciowe¬ 
go o SEM U 0 = f(U 2 ), to celowe jest wykorzystanie go w układzie 
z rys. 2.2b, przy czym 

Ui = U o =f(U 2 ), tj. U 2 =f~ l (Ui) (2.8a, b) 

Na rysunku 2.3 są przedstawione dwa proste przykłady zastosowania 
WO z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym, oba odnoszą się do realizacji 
układu logarytmującego, i oba wykorzystują wykładniczą zależność prądu 
złącza PN (prądu kolektora) od napięcia złączowego (emiterowego). W za¬ 
kresie przewodzenia diody D (lub normalnej pracy tranzystora T) można 
przyjąć określenie 

TT-'-*** (-£) (2 ' 9) 

stąd zaś wynika zależność 

U 2 =-ę T ln-~-K-60m\ (2.10) 

Współczynnik 60 mV jest zaokrągloną wartością iloczynu potencjału 
ę T = kTjq (o typowej wartości 0,026 V) i współczynnika 2,3 wynikającego 
z zamiany ln x na lg x. 



Rys. 2.3. Przykład prostej realizacji układów logarytmujących: a) układ z diodą; b) układ 
z tranzystorem bipolarnym 
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Działanie układów z rys. 2.3 ogranicza się do zakresu ujemnych napięć 
wyjściowych (ze względu na przewodzenie złączy). Zakres napięcia wyjścio¬ 
wego może jednak być modyfikowany przez wprowadzenie dodatkowych 
potencjałów, które można wprowadzić również w celu lepszej polaryzacji 
tranzystora. Układ z tranzystorem należy zabezpieczyć przed skutkami 
ewentualnego przebicia złącza emitera przez łatwo powstające (przypadko¬ 
wo) duże dodatnie napięcie wyjściowe, np. stosując ogranicznik. 

2.1.2. Układy logarytmujące 

Proste układy logarytmujące (rys. 2.3) nie znajdują szerszego zastosowania, 
gdyż ich dokładność zależy znacznie od temperatury, (wielkości I s , ę T są 
zależne od temperatury). Dlatego nazwę - układy logarytmujące - odnosi się 
raczej tylko do układów logarytmujących skompensowanych termicznie, wy¬ 
konywanych w technice monolitycznej. Zasada budowy takich układów jest 
przedstawiona na rys. 2.4. Wzmacniacz operacyjny W x z diodą D 2 pełni 
funkcję podstawowego układu logarytmującego, o napięciu wyjściowym 
U 21 — — U Dl . Dioda D 2 , zasilana stałym prądem I R ze źródła stabilizowa¬ 
nego, jest włączona szeregowo z wyjściem W u dzięki czemu napięcie 
U — U D2 — U D1 sterujące wzmacniacz wyjściowy W 2 jest zależne od zmian 
temperaturowych napięć na obu diodach. Ze względu na przeciwsobne włą¬ 
czenie diod, wpływ temperatury na napięcie U - wynikający z zależności 
prądów zerowych złączy od temperatury - może być wyeliminowany. W tym 
celu stosuje się obie diody jednakowe, a zwłaszcza o jednakowych prądach 
zerowych (/ S1 = I S2 ). Występowanie kompensacji można wykazać przez wy¬ 
znaczenie napięcia U 

U=U D2 - U D1 = ę T ln-~- - ę T \n.-~— = - ę> r ln-^r- (2.11) 

Wyeliminowanie prądów I S1 , I S2 z określenia napięcia U nie oznacza 
całkowitego uniezależnienia tego napięcia i napięcia wyjściowego od zmian 
temperatury. Pozostaje jeszcze zależność potencjału cp T od temperatury 
- jednak i tę zależność można stosunkowo łatwo skompensować jako za¬ 
leżność liniową. 



Rys. 2.4. Zasada budo¬ 
wy układu logarytmujące¬ 
go skompensowanego ter¬ 
micznie 
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W układach logarytmujących scalonych (rys. 2.5) zamiast diod stosuje 
się złącza emiterowe typowego układu różnicowego o tranzystorach iden¬ 
tycznych, umieszczonych obok siebie i pracujących praktycznie w takiej sa¬ 
mej temperaturze. Prąd I R jest dostarczany ze źródła prądowego skompen¬ 
sowanego temperaturowo lub jest wymuszany przez duże napięcie U 12 od¬ 
kładające się niemal w całości na zewnętrznym oporniku o dużej rezystanq’i 
R 12 . Aby prąd I R nie zależał praktycznie od zmian napięcia U powinien być 
spełniony warunek U l2 ~ I r R 12 » U = U 2 RJ(R 1 + R 2 ). 



Rys. 2.5. Realizacja układu logarytmującego z rys. 2.4 z zastosowaniem układu różnico¬ 
wego T y , T 2 


Napięcie wyjściowe U 2 określa wtedy zależność 


u 2 = 




ę T \n 


( ^ 12*11 \ 
\ ^ 11^12 / 


( 2 . 12 ) 


Ze wzoru (2.12) wynika, że w zasadzie układ tej konstrukcji wytwarza 
napięcie wyjściowe proporcjonalne do logarytmu z ilorazu napięć U 12 /U lv 
Sterowanie napięciami wejściowymi może być oczywiście zastąpione stero¬ 
waniem ze źródeł prądowych. 

Opornik i? 3 - mało istotny dla zasady działania - może być stosowany 
w celu ograniczenia prądu, jaki mógłby popłynąć przy przebiciu złączy emi¬ 
terowych tranzystorów T x , T 2 pod wpływem dużego dodatniego napięcia 
z wyjścia W ,, przy przypadkowej niewłaściwej polaryzacji sygnału wejścio¬ 
wego (w tym samym celu mogą być użyte inne rodzaje zabezpieczeń, np. 
ograniczniki diodowe). Ponadto, opornik i? 3 wraz z kondensatorem dołącza¬ 
nym do zacisku oznaczonego kompensacja częstotliwościowa tworzy filtr 
umożliwiający kształtowanie charakterystyki częstotliwościowej układu, 
m.in. w celu zapewnienia stabilności. 

Opornik wewnętrzny R 2 często ma rezystancję nominalną 15,77 kQ, po 
to, aby przez zastosowanie rezystancji R x = 1000 Q zapewnić zmiany napię¬ 
cia U 2 o 1 V na każdą dekadę zmian napięcia wejściowego U lL lub prądu 
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wejściowego / u , bowiem (1 + R 2 jR^)(p T 2,?> « 16,77 • 0,026 • 2,3 « 1 V). 
Jeżeli zastosować rezystancję R l zależną od temperatury, to - po uwzględ¬ 
nieniu ew. zależności temperaturowej R 2 -można urzeczywistnić wspomnia¬ 
ną wcześniej możliwość kompensacji zmian U z wynikających z zależności 
potencjału ę T od temperatury. W tym celu, jak to wynika ze wzoru (2.12), 
przez dobór zależności temperaturowej stosunku R 2 /R i należy zapewnić 
stałość iloczynu (1 + RJRJęj (potencjał cp T zmienia się z prędkością 
dq> T /dT = cp T /T, tj. przy T « 300 K o ok. 1/300 swojej wartości przy wzroście 
temperatury o 1 K). W wielu układach występują już gotowe, wbudowane 
dzielniki R 2 , R x skompensowane temperaturowo. 

Układy logarytmujące komercyjne, pracujące zwykle przy prądzie 
I R — 1 mA, zapewniają dokładność ok. + 0,5% w zakresie prądu wejścio¬ 
wego Zn = 1 nA — 1 mA (6 dekad). Typowe zmiany napięcia wyjściowego 
wynoszą - przy zmianach temperatury 0,8 mV/K, przy zmianach napięcia 
zasilania 2,5 mV/V. Właściwości dynamiczne w decydującym stopniu zależą 
od właściwości zastosowanych wzmacniaczy operacyjnych. 

2.1.3. Układy delogarytmujące 

Proste układy delogarytmujące (wykładnicze) otrzymuje się przez zamianę 
miejscami rezystancji R i diody D, lub tranzystora T, w układach przed¬ 
stawionych na rys. 2.3. Układy delogarytmujące skompensowane termicznie 
buduje się podobnie, jak i układy logarytmujące - przykładem jest schemat 
z rys. 2.6. Kompensacja jest możliwa dzięki przeciwsobnemu włączeniu iden- 



Rys. 2.6. Zasada budowy 
układu delogarytmującego 
skompensowanego termicz¬ 
nie 


tycznych diod D 2 , D 2 . Operację delogarytmowania wykonuje układ ze 
wzmacniaczem W 2 i diodą D 2 , natomiast układ ze wzmacniaczem W 1 pełni 
funkcję niskoimpedancyjnego źródła sterującego, o napięciu zawierającym 
składową kompensacyjną wytworzoną przez zastosowanie diody D x przewo¬ 
dzącej stały prąd I R . Ponieważ napięcie wyjściowe stopnia pierwszego okreś¬ 
lone wzorem 


U. 


21 


U 


&l 


1 r, + r 2 


- U Di = Ul 


/?, 


-^1 + ^2 


— <p r ln- 


ł si 


(2.13) 


można również określić napięciem na diodzie D 2 
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U 2 1 — — U D 2 — — <?rln 2 (2-14) 

*S2 K 

to stosując oba te określenia przy I S1 = I S2 znajduje się 

V 2 = 4J!exp(--^_-Ł) (2.15) 

W układach delogarytmujących scalonych używa się takich samych ele¬ 
mentów (rys. 2.7) i w podobnym celu, jak w układach logarytmujących. 
Funkcję diod spełniają złącza emiterowe układu różnicowego, rezystancje 
wewnętrzna R 2 = 15,77 kfi i zewnętrzna R y = 1000 Q służą zapewnieniu 
10-krotnych zmian napięcia U 2 przy zmianie napięcia U 2 o IV. Zwykle 
zmiany U 2 dotyczą zakresu 10 mV/10 V (3 dekady). 



Rys. 2.7. Realizacja układu 
delogarytmującego z rys. 2.6 
z zastosowaniem układu róż¬ 
nicowego r„ r 2 


2.1.4. Układy mnożące 

Układy logarytmujące i delogarytmujące mogą być użyte do budowy ukła¬ 
dów mnożących - zasada realizacji takiego układu jest pokazana na rys. 2.8. 
Napięcia wejściowe U x , U Y sterują dwa identyczne układy logarytmujące, 
których sygnały wyjściowe są sumowane z odwróceniem fazy. W rezultacie 
powstaje napięcie 

U i2 = K y ln (K 2 U x ) + K t ln (K 2 U Y ) (2.16a) 

sterujące wyjściowy układ delogarytmujący. Napięcie wyjściowe 

U 2 = K 3 \n-\K A U l2 ) = ln _ 1 [K y K lSr ln {K\ U x U Y j\ (2.16b) 

Jeżeli stałe K t (zależne od rezystancji i napięć wewnętrznych układów) są tak 
dobrane, że K y K A = 1, to sygnał wyjściowy U 2 wyraża operację mnożenia ze 
stałą mnożenia K = K%K 3 

u 2 = ku x u y 


(2.17) 
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Rys. 2.8. Zasada budowy układu mnożącego z zastosowaniem układów logarytmujących, 
sumatora i układu delogarytmującego 

Układy mnożące mogą być budowane na wiele sposobów. Obecnie sto¬ 
suje się w tym celu głównie bipolarne układy różnicowe, które mają prostszą 
budowę i na ogół są znacznie szybsze (bardziej szerokopasmowe) niż układy 
ze wzmacniaczami logarytmującymi i delogarytmującymi. 

2.1.5. Precyzyjne prostowniki 

Układy precyzyjnych prostowników są stosowane w urządzeniach pomiaro¬ 
wych do przetwarzania przebiegów zmiennych na napięcia stałe. Chodzi tu 
głównie o wyeliminowanie początkowego nieliniowego odcinka, zwanego po¬ 
tocznie progiem, jaki występuje w charakterystyce typowego prostownika z dio¬ 
dą (rys. 2.9). Przy zastosowaniu diody Z) objętej pętlą sprzężenia zwrotnego WO 
(rys. 2.10) charakterystyka układu U 2 {Uj) linearyzuje się i osiąga nachylenie 
bardzo bliskie jedności, co zawdzięcza się dużemu wzmocnieniu k u wzmacniacza 
operacyjnego. Dla układu tego można bowiem napisać równanie (rys. 2.10a) 

U, -I- U n 

U l = U 2 + - 2 ^- - » U 2 (2.18a) 

K 

po przekształceniu którego znajduje się 

Ui=Ul ~^+T~l^+T t>tUl (P™yK»V (2-18 b) 

a) 

D 


Rys. 2.9. Prostownik diodowy: a) układ jednopołówkowy; b)charakterystyka układu 
(z progiem) 
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Rys. 2.10. Precyzyjny prostownik z diodą w układzie sprzężenia zwrotnego: a) układ jed- 
nopołówkowy; b) charakterystyka układu (jest widoczna linearyzacja i eliminacja progu 
charakterystyki, jej nachylenie jest bardzo bliskie 1) 


Linearyzacja charakterystyld prostownika następuje tylko w zakresie 
przewodzenia diody, nie występuje zaś w zakresie jej zaporowej polaryzacji, 
co początkowo wydaje się paradoksem, a tłumaczy się prosto - niemożnością 
wytworzenia nieograniczenie dużego napięcia zaporowego na wyjściu WO, 
które mogłoby wymusić zwrotne przewodzenie diody. Napięcie na wyjściu 
WO przy polaryzacji zaporowej diody staje się jednak duże, gdyż wzmac¬ 
niacz wchodzi z reguły w zakres nasycenia, co może być niekorzystne. Dlate¬ 
go stosuje się też inne układy, np. przedstawiony na rys. 2.11, w którym 
dodatkowa dioda D 2 przewodząc przy ujemnych napięciach na wyjściu WO, 
zapewnia silne ujemne sprzężenie zwrotne. Układ wytwarza napięcie U 2 
dodatnie przy ujemnych wartościach U v 


R 



Rys. 2.11. Precyzyjny prostownik jednopołów- 
kowy udoskonalony przez zastosowanie dodat¬ 
kowej diody 


Można budować również precyzyjne prostowniki dwupołówkowe (nazy¬ 
wane też układami modułu). Dwa układy tego rodzaju są przedstawione na 
rys. 2.12. W układzie a) rezystanq'a obciążenia R L nie jest uziemiona, a na¬ 
chylenie charakterystyki określa stosunek RJR V W układzie b) (z dwoma 
wtórnikami separującymi) zachodzi potrzeba doboru trzech jednakowych 
oporników R. 

Na rysunku 2.13 jest pokazany precyzyjny prostownik (detektor) szczy¬ 
towy. Pojemność C ładuje się szybko i dokładnie do napięcia szczytowego, jej 
rozładowanie jest natomiast powolne (praktycznie trudno zauważalne) ze 
względu na dużą rezystancję zatkanej diody. Wtórnik wyjściowy - o małym 
wejściowym prądzie roboczym, nie przyczyniającym się więc do znaczniej¬ 
szego rozładowywania pojemności C - zapewnia reprodukowanie napięcia 
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Rys. 2.12. Precyzyjne prostowniki dwupołówkowe: a) układ z prostownikiem mostko¬ 
wym; b) układ z prostownikiem jednopołówkowym i separatorami 



U c na wyjściu niskoimpedancyjnym, umożliwiając nawet znaczne obciążenie 
układu. W praktycznych zastosowaniach musi naturalnie istnieć dodatkowy 
układ do okresowego rozładowywania kondensatora. 

W prostowniku z rys. 2.13a wzmacniacz operacyjny łatwo ulega prze- 
sterowaniu i nasyceniu, bowiem gdy chwilowo <u c k u 2 , pętla ujemnego 
sprzężenia zwrotnego rozwiera się wskutek zatkania diody. Ponowne uak¬ 
tywnienie WO zachodzi z opóźnieniem wynikającym z jego właściwości dy¬ 
namicznych (m.in. ze zjawiska slew-rate). W typowych WO opóźnienia 
i związane z nimi ograniczenia szybkości działania prostownika mogą być 
duże. Można te szkodliwe zjawiska zmniejszyć, np. przez zastosowanie doda¬ 
tkowej diody realizującej ujemne sprzężenie zwrotne również dla u t < u c 
- podobnie jak w układzie z rys. 2.11. Mimo podobnych usprawnień, za¬ 
stosowanie prostowników precyzyjnych ze WO na ogół nie wykracza poza 
częstotliwości akustyczne. 
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2.2.1. Układ dwućwiartkowy 

Najprostszym układem mnożącym jest układ różnicowy przedstawiony na 
rys. 2.14, zawierający dwa identyczne tranzystory bipolarne. Charakterys¬ 
tyki układu są położone w pierwszej i trzeciej ćwiartce układu współrzędnych 
U x , U 2R , dlatego stosuje się nazwę układ dwućwiartkowy. Napięcie U x steru¬ 
jące symetrycznie bazy tranzystorów może być ujemne, lub dodatnie. Napię¬ 
cie U Y sterujące źródło prądowe może być określone w różny sposób, zależ¬ 
nie od przyjętego punktu odniesienia potencjału. Znak i wartość napięcia U Y 
muszą być jednak takie, by zależny od tego napięcia prąd I a zasilający 
emitery tranzystorów był dodatni, do zapewnienia prawidłowej polaryzacji 
tranzystorów NPN. 



Układ jest nazywany zrównoważonym względem napięcia U x sterującego 
symetrycznie bazy tranzystorów, gdyż przy U x = 0 również U 2R = 0. Układ 
nie jest zrównoważony względem napięcia U Y , ze względu na możliwość do¬ 
wolnego określania tego napięcia (zależnie od potencjału punktu odniesie¬ 
nia). Zrównoważenie wyjścia układu względem jednego napięcia (U x ) i brak 
zrównoważenia względem drugiego napięcia wejściowego (U Y ) wiąże się 
z dwućwiartkowością jego charakterystyk wyjściowych i jedynym kierun¬ 
kiem przepływu prądu I Q . 

Rozważany układ różnicowy jest szerzej omówiony w rozdz. 4 w części 
I niniejszego podręcznika [18]. Tu należy jedynie przypomnieć, że w przypadku 
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układu bipolarnego o wykładniczym uzależnieniu prądów kolektorowych 7 C1 2 
od napięć baza-emiter U BE12 oraz przy sumie prądów I C1 + I C2 równej prądo¬ 
wi Io, wyjściowy prąd różnicowy I 2R = I C1 — I C2 można wyrazić zależnością 

Wyjściowe napięcie różnicowe U 2R = U C2 — U C1 z zastosowaniem rezystan¬ 
cji R cl = R c2 = R c opisuje się zależnością 

Uir = ^2rR c = 7 0 R c th (2.20) 

przy czym U x = U BEl — U BE2 jest różnicowym napięciem wejściowym. 

Wydajność źródła sterowanego prądowego można w pewnym zakresie 
zmian napięcia U Y opisać przybliżoną zależnością liniową typu I 0 = 
= I 00 + g m U Y , w której występuje wartość prądu I 0 ( 0) = I 00 oraz transkon- 
duktancja g m . Po podstawieniu tego określenia prądu I 0 do wzoru (2.20) 
otrzymuje się 

Uir ~ C loo + Sm U Y )R C th ~ loo^-c + Sm^c ję (2-21) 

(przybliżenie jest słuszne dla \U X \ « 2ę T ). 

Pierwszy człon wyrażenia (2.21) wyraża wzmocnienie napięcia U x , drugi 
-mnożenie sygnałów U x , U Y . Zrównoważenie wyjścia względem sygnału U x 
objawia się znikaniem napięcia U 2R przy U x = 0. Przy U Y = 0 w ogólnym 
przypadku U 2R # 0, co oznacza - jak już było wspomniane - że wyjście 
układu nie jest zrównoważone względem sygnału U Y . 

Wyrażenie (2.21) można przedstawić w postaci 

U 2R *R c g m U x (2.21 a) 

Taka forma zapisu pozwala interpretować układ jako rodzaj wzmacnia¬ 
cza sygnału różnicowego U x , z transkonduktancją g' m = (I QO + g m U Y )l(2(p T ) 
zależną od napięcia U Y - modulowaną przez to napięcie - stąd nazwa: układ 
z modulacją transkonduktancji. Układ traktuje się również jako rodzaj mo¬ 
dulatora i nazywa modulatorem zrównoważonym (względem sygnału U x ). 

2.2.2. Układ czteroćwiartkowy 

Przedstawiony na rys. 2.15a układ mnożący czteroćwiartkowy składa się 
z trzech układów różnicowych. Układ jest nazywany także modulatorem 
podwójnie zrównoważonym, gdyż oba sygnały sterujące U x , U Y mają wejścia 
symetryczne (różnicowe) i zerowa wartość któregokolwiek z tych sygnałów 
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b) 



Rys. 2.15. Układ mnożący czteroćwiartkowy: a) układ; b) charakterystyki 

powoduje zerową wartość napięcia wyjściowego U 2R . Układ narysowano 
w sposób uwypuklający zasadę działania. Najważniejsze jest zrozumienie 
zasad sterowania i sumowania prądów kolektorowych dwóch identycznych 
układów dwućwiartkowych narysowanych obok siebie. Kolektory tranzys¬ 
torów pierwszych w każdym stopniu różnicowym (o numerach nieparzystych 
- T u Tj) i tranzystorów drugich (o numerach parzystych - t 2 , t 4 ) są połą¬ 
czone, przez wspólne oporniki kolektorowe płyną więc zsumowane prądy 
I 2 + I 3 ,1 2 + I A . Oba układy, choć sterowane równolegle tym samym napię¬ 
ciem U x , są jednak sterowane w przeciwfazie, gdyż bazy połączono inaczej 
-łącząc bazy tranzystorów T l i T A oraz T 2 iT 2 . Oba te układy wytwarzają na 
opornikach kolektorowych składowe napięcia U 2R o przeciwnych fazach 
i dlatego ich działania znoszą się częściowo lub całkowicie. Jeżeli więc prądy 
w obwodach emiterów I 5 , I 6 są takie same, to wypadkowe napięcie wyj¬ 
ściowe U 2R jest równe zeru. Jeżeli jednak większy jest prąd I 5 , to powstaje 
napięcie U 2R o fazie wymuszanej przez układ ^i? T 2 , odpowiednio, gdy 
większy jest prąd h, powstaje napięcie o fazie przeciwnej wymuszane przez 
układ r 3 , T a . Rozpływem prądu I 0 na prądy I 5 , I 6 (zakłada się, że 
I 5 + I 6 = I 0 = const) steruje napięcie U r na symetrycznym wejściu układu 
różnicowego T s , T 6 . System ten zapewnia mnożenie czteroćwiartkowe 
(rys. 2.15b), rozwiązując problem wynikający z niemożności zastosowania 
innego, niż jednego znaku, prądu I Q w prostym układzie dwućwiartkowym. 
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Wyjściowy prąd różnicowy można określić następująco, posługując się 
wzorem (2.19) i zastępując w nim prąd I 0 odpowiednio prądami I 5 i I 6 


I 2 R = (h + h)-(h + h) = (l W 2 )-(4-/ 3 ) = 









— I 0 th 







( 2 . 22 ) 


Przybliżenie jest słuszne przy małych bezwzględnych wartościach napięć ste¬ 
rujących (\U X \, \U Y \ « 2ę r ). 

Charakterystyki rzeczywiste układu czteroćwiartkowego różnią się od 
charakterystyk idealizowanych głównie tym, że należy uwzględniać wejścio¬ 
we napięcia niezrównoważenia U NX , U NY , których znaczenie i określenia są 
identyczne, jak w przypadku WO. 


2.2.3. Linearyzacja charakterystyk 

W zastosowaniach najczęściej jest potrzebna liniowa zależność napięcia wyj¬ 
ściowego od sygnałów sterujących. Charakterystyki układu mnożącego line- 
aryzuje się na dwa sposoby: przez dołączenie tzw. przetwornika Gilberta 
i przez zastosowanie oporników emiterowych o dużych rezystancjach (wpro¬ 
wadzenie silnego ujemnego sprzężenia zwrotnego). Oba sposoby linearyzacji 
zwykle znacznie zmniejszają stromość charakterystyk układu (rys. 2.16a). 




Rys. 2.16. Linearyzacja charakterystyk układu mnożącego: a) charakterystyka przed i po 
linearyzacji; b) układ Gilberta 
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Budowę i sposób użycia przetwornika Gilberta pokazuje rys. 2.16b. Na 
identycznych diodach D u D 2 pod wpływem prądów sterujących I A , I B jest 
wytwarzane napięcie U sterujące pojedynczy układ różnicowy. Jeżeli złącza 
diod i złącza emiterowe mają charakterystyki prądowo-napięciowe tego sa¬ 
mego typu (w tym przypadku są one wykładnicze, to przy spełnieniu warun¬ 
ków / x + I 2 = const, I A + I B = const zachodzi proporcja 


h 

h 



(2.23) 


Diody D u D 2 przetwornika Gilberta są zwykle sterowane prądami 
kolektorowymi oddzielnego układu różnicowego. Opornik R CM służy do 
ustalania właściwego napięcia rodzaju wspólnego na wejściu układu ró¬ 
żnicowego T u T 2 . 



Rys. 2.17. Linearyzacja układu czteroćwiartkowego z zastosowaniem przetwornika Gilber¬ 
ta i oporników emiterowych 

Zastosowanie oporników emiterowych (i przetwornika Gilberta) do li- 
nearyzacji charakterystyk jest przedstawione na rys. 2.17, na przykładzie 
czteroćwiartkowego układu mnożącego. Do linearyzacji układu różnicowe¬ 
go dla sygnału U x (sterującego przetwornikiem Gilberta) i układu różnico¬ 
wego dla sygnału U Y zastosowano oporniki R x , R Y o dużej rezystancji. Aby 
uniknąć podwójnych oporników, zastosowano po dwa źródła prądowe (ob¬ 
wód typu n zamiast obwodu typu T z pojedynczym źródłem). 
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Przez oporniki R x , R Y płyną prądy I x , I Y , w przybliżeniu 



Przetwornik Gilberta steruje dwa układy różnicowe, zatem 

loi ~ lx _ [2 _ h 
I01 + h I4 


(2.24a) 

(2.24b) 

(2.25) 


Ponieważ I t + I 2 — I Q2 + I Y oraz / 3 ± / 4 = I 02 — I Y , to wykorzystując właś¬ 
ciwości proporcji znajduje się 





(2.26a) 


^01 + {x _ h _ h 

21 01 I02 + iy i02 ~ h' 


(2.26b) 


Na podstawie tych proporcji, można określić wyjściowy prąd różnicowy 
i wyjściowe napięcie różnicowe następująco: 

l2 R = Ii + h-h-U = 2~ (2.27) 

1 ox 

U 2R = I 2R R c = (2 RJI 01 )I x I y = MU x U y (2.28) 

przy czym M = 2RJ(R x R Y I 0l ) jest stałą mnożenia. Zwykle stałą mnożenia 
wybiera się równą 0,1 V -1 , dążąc do zapewnienia liniowej zmiany sygnału 
wyjściowego w zakresie ±10 V napięcia wyjściowego i obu napięć wejścio¬ 
wych (rys. 2.18). 

Tego rodzaju linearyzacja charakterystyk jest typowa dla wielu układów 
monolitycznych, np. przewidziano ją w układzie MCI 595 firmy Motorola 
(rys. 2.19). Układ zapewnia częstotliwość graniczną 3 MHz przy R c = 11 kQ, 
a 80 MHz przy R c = 50 fi; różnice przesunięć fazowych w obu torach są ^ 3° 
do 750 kHz, a < 1° w zakresie do 30 kHz; nieliniowość w zakresie ± 10 V jest 
^1% dla sygnału U Y i <2% dla sygnału U x , przy zasilaniu ±15 V. Zaleca 
się I Q1 = I Q2 — 1 mA i stosowanie rezystancji R x , R Y większych o ok. 30% 
od rezystancji minimalnych wyznaczonych ze wzorów 


n ^ UxMAX . 
K X ^ r > 
l Ol 



(2.29) 


2 . Analogowe układy, funkcyjne 


116 



Rys. 2.18. Typowe charakterystyki ukła¬ 
du mnożącego zlinearyzowanego 



Rys. 2.19. Układ mnożący MCI595 (Motorola); zewnętrzne oporniki R BX , R BY służą do 
ustalania prądów l m , / 02 w tranzystorach T a /T n 


Na ogół ważne jest uwzględnianie wejściowych sygnałów niezrównoważenia 
U NX , U NY , które powodują, jak w przypadku WO, przesunięcia charakterys¬ 
tyk napięcia U 2R względem U x , U Y . 

Układy mnożące znajdują różnorodne zastosowania, używa się ich np. 
do mnożenia, dzielenia, kwadratowania, pierwiastkowania sygnałów, po¬ 
nadto do powielania częstotliwości, w układach modulacji i detekcji am¬ 
plitudowej, jako detektory przesunięcia fazowego itp. 
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2.2.4. Układy mnożące jako modulatory amplitudy 

Modulacja jest operacją nałożenia informacji zawartej w przebiegu modulu¬ 
jącym (nazywanym również przebiegiem małej częstotliwości, m.cz.) na falę 
nośną (nazywaną też przebiegiem wielkiej częstotliwoći, w.cz.). Zwykle częs¬ 
totliwość fali nośnej F n = S2/(2n) jest znacznie większa niż częstotliwość prze¬ 
biegów modulujących/ = co/(2n), co m.in. ułatwia przekazywanie informacji 
przez fale elektromagnetyczne. W najprostszym przypadku modulacji am¬ 
plitudy (. AM) sinusoidalnej fali nośnej pojedynczym tonem m.cz. o częstot¬ 
liwości kątowej co otrzymuje się przebieg wyjściowy typu 

w(Z) = t/ N [l + mcos(coZ)]sin (Sit) (2.30) 

w którym m jest współczynnikiem głębokości modulacji (o wartości m ^ 1), 
proporcjonalnym do amplitudy U M przebiegu modulującego, zaś U N jest 
amplitudą fali nośnej poddanej modulacji. 

Przebieg (2.30) można przedstawić w postaci sumy trzech przebiegów 
sinusoidalnych o częstotliwościach Si, Si — co, Si + co 

u(t) = U N sin(Sit) + U N ~sin [(fJ — co) Z] + U N ^j-sin[(Si + co)Z] (2.31) 

Pierwszy składnik reprezentuje falę nośną, jego amplituda nie zależy od 
współczynnika głębokości modulacji m, co jest charakterystyczną cechą sy¬ 
stemu AM. Amplituda dwóch pozostałych składników jest proporcjonalna 
do m. Widmo przebiegu AM przy pojedynczym tonie modulującym zawiera 
prążek centralny o częstotliwości F N i dwa prążki boczne - górny i dolny, 
leżące w odstępie/po obu stronach prążka fali nośnej (rys. 2.20a). Jeżeli 
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Rys. 2.20. Widma przebiegu modulującego i przebiegu zmodulowanego w systemie AM’, 
a) modulacja tonem pojedynczym; b) modulacja przebiegiem o widmie złożonym 
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przebieg modulujący jest złożony i zawiera różne tony o częstotliwościach 
leżących w zakresie f min , f max , to zamiast pojedynczych prążków bocznych 
pojawiają się wstęgi boczne - górna i dolna, o symetrii lustrzanej. Każda 
wstęga reprezentuje w pewnej skali widmo przebiegu modulującego 
(rys. 2.20b). W ogólnym przypadku sygnał AM zajmuje więc zakres częstot¬ 
liwości F n -f mox , F n +f max , o szerokości 2 f max . 

Zasadniczo do modulacji amplitudy potrzebne są operacje dodawania 
i mnożenia (co wynika ze wzoru (2.30)), jednak w układzie mnożącym dwu- 
ćwiartkowym operacja dodawania jest zbędna, jeżeli przebieg modulujący 
steruje wejście niezrównoważone. Zastosowanie układu dwućwiartkowego 
jako modulatora jest przedstawione na rys. 2.21. Jeżeli prąd źródła prądo¬ 
wego uzależnić liniowo od napięcia modulującego u y (t) = U M cos(o)ł), to 

i,(t) = I 00 + Sm U M COS M) ( 2 - 32 ) 

Zakładając sterowanie sygnałem w.cz. u x (t) = U x sin (S2f), na wyjściu układu 
z rys. 2.21b otrzymuje się przebieg AM. W liniowym przybliżeniu, stosując 
zależność (2.21), wyznacza się 

u 2r (f) = U N [l + m cos (wt)] sin (Ot) (2.30a) 

gdzie 

m ~ Sm^M^oo (2.33a, b) 



Rys. 2.21. Modulator AM z jednym wejściem niezrównoważonym: a) układ ogólny; 
b) układ z modulatorem dwu ćwiartkowym; c) filtr środkowoprzepustowy dla eliminacji 
wyższych harmonicznych 
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Jeżeli przy modulacji występują duże sygnały - a niemal z reguły tak 
bywa - to zachodzi potrzeba eliminacji wyższych harmonicznych i innych 
częstotliwości, które pojawiają się na wyjściu obok przebiegu typu (2.30a). 
Można usunąć niepotrzebne wyższe składowe (jeżeli ich widma są rozłączne 
z widmem sygnału pożądanego) przez zastosowanie filtru środkowo-prze- 
pustowego, nastrojonego na częstotliwość i zdolnego przepuścić bez 
zniekształceń pasmo częstotliwości o szerokości 2 f max . W najprostszym 
przypadku można zastosować pojedynczy obwód rezonansowy (rys. 2.21 c) 

- o niezbyt dużej dobroci, aby nie zniekształcać skrajnych części widma 
przebiegu modulującego zawartego w sygnale AM. Potrzeba użycia filtru 
zachodzi również przy modulacji z kluczowaniem, gdy silny sygnał w.cz. 

- prostokątny lub sinusoidalny - powoduje przełączanie tranzystorów 7\, 
T 2 . Modulacja z kluczowaniem jest stosowana np. wtedy, gdy zachodzi 
potrzeba eliminacji pasożytniczej modulacji amplitudy wejściowego sygnału 
w.cz., wówczas nie trzeba używać wstępnego ogranicznika. Jeżeli jednak nie 
zachodzi potrzeba uzyskania przebiegu wyjściowego quasi-sinusoidalnego 
(wąskopasmowego), tzn. gdy modulację traktuje się ściśle jako operację 
mnożenia sygnałów przenoszonych następnie w obwodach szerokopasmo¬ 
wych, filtru oczywiście nie stosuje się, a do zmniejszania zniekształceń 
nieliniowych należy raczej zastosować układ mnożący zlinearyzowany wzglę¬ 
dem sygnału u x . 

Na rysunku 2.22 są pokazane przykłady sygnałów AM - przy poprawnej 
modulacji obwiednia sygnału AM powtarza kształt przebiegu modulującego. 
Przebieg a) powstaje przy modulacji liniowej pojedynczym tonem harmo¬ 
nicznym. Ponieważ największa i najmniejsza amplituda sygnału AM wyno¬ 
szą odpowiednio U max = U N (1 + m), U mi „ = U N ( 1 — ni), z przebiegu AM, 
wykreślonego na ekranie oscyloskopu, można wyznaczyć wartość współ¬ 
czynnika m, często określaną w % 

m% = - U ™ x - U p 'L . 100% (2.34) 

U max + U min 

Przebieg b) to przykład przemodulowania, tj. wartości m > 1. Ponieważ 
prąd i 0 (i) opisywany zależnością (2.32) nie może być ujemny, to w pewnych 
chwilach, dla których z zależności (2.32) wyznaczałoby się matematycznie 
wartości i 0 ujemne, napięcie wyjściowe staje się równe zeru - co naturalnie 
oznacza zniekształcenie obwiedni sygnału AM. Przebieg c) powstaje przy 
modulacji sygnałem złożonym, np. fonicznym. Przebieg d) daje obraz mo¬ 
dulacji falą prostokątną. Zbocza takiego sygnału nie mogą być bardzo stro¬ 
me. Zwykle ograniczenie ich stromości wynika z ograniczonego pasma prze¬ 
noszenia toru sygnału modulującego m.cz. Gdy charakterystyka toru m.cz. 
ma charakter jednobiegunowej transmitancji o częstotliwości granicznej 
/ s = co g /(2n), to impulsy po przejściu przez tor sygnału modulującego (tj. 
na wejściu układu mnożącego) mogą mieć najkrótsze zbocza narastające 
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Rys. 2.22. Przykłady sygnałów AM\ a) rezultat modulacji liniowej pojedynczym tonem; 
b) zniekształcenia typowe dla przemodulowania; c) rezultat modulacji sygnałem złożonym; 
d) modulacja przebiegiem quasi-prostokątnym 

wykładniczo ze stałą czasową r = l/a ) g . Ta kwestia jest istotna do oceny 
możliwości wystąpienia zniekształceń dynamicznych zboczy przy detekcji 
amplitudy w typowym układzie detektora szczytowego. 

Do modulacji amplitudy można oczywiście stosować modulatory cztero- 
ćwiartkowe, zwłaszcza zlinearyzowane. Odznaczają się one pewną szczególną 
właściwością, związaną z ich podwójnym zrównoważeniem, umożliwiają mia¬ 
nowicie uzyskanie wstęg bocznych bez fali nośnej. Istotnie, samo przemnoże¬ 
nie sygnałów u x (t) = U ml cos (mt) i u y (t) = U N1 sin (Qt) jest równoważne 
otrzymaniu sygnału opisanego zależnościami (2.30) i (2.31), ale bez składnika 
o częstotliwości S2, tj. bez fali nośnej. Przykłady przebiegów AM bez fali nośnej 
są pokazane na rys. 2.23. Systemy telekomunikacyjne bez fali nośnej lub ze 
znacznie stłumioną falą nośną znajdują zastosowanie, chociaż są skompliko¬ 
wane. Ich zaletą jest duża oszczędność energetyczna, gdyż energia centralnego 
prążka (energia fali nośnej) w zwykłych systemach AM przeciętnie wynosi 
70-90% całej energii sygnału AM. Centralny prążek jest wypromieniowywany 
w pewnym sensie bez pożytku przez anteny rozgłośni pracujących w systemie 
AM, gdyż nie zależąc od współczynnika m nie niesie również informacji, a jego 
jedyną funkcją jest zapewnienie łatwości detekcji po stronie odbiorczej. 

Układy mnożące czteroćwiartkowe mogą być użyte również do zwykłej 
modulacji AM, jednak w tym celu wejście dla sygnału w.cz. musi być roz- 
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Rys. 2.23. Modulacja AM z całkowicie stłumioną falą nośną: a) modulacja pojedynczym 
tonem harmonicznym; b) modulacja falą trapezową (modulacja kluczowana z obwodem 
wyjściowym szerokopasmowym) 


Kx Rr U cc 



symetryzowane - co jest równoważne wykonaniu operacji sumowania za¬ 
wartej w zależności (2.30). Przykład zastosowania układu mnożącego cztero- 
ćwiartkowego do modulacji AM jest podany na rys. 2.24. Do rozsymet- 
ryzowania służy potencjometr P t , którym nastawia się wymaganą głębokość 
modulacji - naturalnie z użyciem tego samego potencjometru można też 
całkowicie stłumić falę nośną, symetryzując wejście. 

W urządzeniach nadawczych dużej mocy modulację amplitudy wyko¬ 
nuje się w specjalnych wzmacniaczach rezonansowych klasy C. Należy za¬ 
uważyć, że często występuje niepożądana modulacja, np. przebiegiem sieci 
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zasilającej prądu zmiennego, będąca rezultatem nieliniowości torów przesy¬ 
łowych i nakładania się w nich różnych przebiegów. 

2.2.5. Układy mnożące jako detektory fazy 

Detektory fazy służą do porównywania przesunięcia fazowego między dwo¬ 
ma przebiegami zmiennymi i do wytwarzania napięcia wyjściowego zależ¬ 
nego od wartości i znaku różnicy kątów fazowych. Są one stosowane w ukła¬ 
dach regulacji, w urządzeniach synchronizacji itp. Jako detektory fazy mogą 
być użyte układy mnożące, chociaż stosuje się również inne rozwiązania, np. 
diodowe układy próbkujące. 

Jeżeli układ mnożący sterować dwoma przebiegami zmiennymi u x , u y 
o amplitudach U x , U Y , częstotliwościach co x , co y i przesunięciach fazowych 
ę x , ę y , to na wyjściu powstaje przebieg, który jest sumą dwóch przebiegów 
sinusoidalnie zmiennych w czasie, o częstotliwości różnicowej co x — co y i częs¬ 
totliwości sumacyjnej co x + co y , oraz o podobnie określonych przesunięciach 
fazowych ę x - ę y , ę x + cp y 

u 12 = MU x U Y sin(co x t + ę x ) cos (o) y t + ę y ) = 

= 0,5MU x U y {sin [(w* - w y )t + (ę x - ę y j\ + 

+ sin [(w* + (o y )t + ( cp x + ę y )]} (2.35) 


U x sin(u> x t+ij>x) 



*U 2 = j- U x Uysin(Ao}t+A <f) 


UyCOSfCJyt + tpy) 

Rys. 2.25. Zasada zastosowania układu mnożącego jako detektora fazy 


Detektor fazy powstaje przez dołączenie do układu mnożącego filtru 
dolnoprzepustowego (FDP) - jak na rys. 2.25. Zadaniem FDP jest usunięcie 
lub znaczne stłumienie składowej sumacyjnej, dzięki czemu przyjmuje się, że 
na wyjściu występuje napięcie 

u 2 = 0,5 MU x U y sin(ś>) (2.36) 


przy czym 

<P = A (ot + A(p ; A co = co x — co y ; Aę> = ę x — ę y (2.37 a, b, c) 

Funkcja u 2 (<P), którą przedstawia w postaci znormalizowanej rysunek 
2.26, nosi nazwę charakterystyki detektora fazy. T o określenie nie jest jedno¬ 
znaczne, chociaż jest często używane. Chodzi o to, że charakterystyka detek- 
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tora fazy zależy od kształtu sygnałów sterujących. W rozważanym przypad¬ 
ku występują dwa sygnały sinusoidalne. Jeżeli są one mnożone bez znie¬ 
kształceń (co milcząco założono), to charakterystyka detektora fazy jest 
również sinusoidalna, ujmuje to wzór (2.36). Dla sygnałów okresowych o in¬ 
nym kształcie zmieni się również kształt charakterystyki detektora, zmieni się 
on również pod wpływem silnego przesterowania ograniczającego sygnał 
wyjściowy (rys. 2.26). Przesterowanie, stosowane do zwiększenia stromości 
zboczy charakterystyki, nadaje jej często kształt trapezoidalny. 

W zastosowaniach praktycznych ważne są dwa przypadki sterowania 
-gdy częstotliwości kątowe są takie same, tj. Aro = 0, oraz gdy częstotliwości 
różnią się wprawdzie nieznacznie, ale należy uwzględnić, że Aro ^ 0. W pierw¬ 
szym przypadku charakterystykę detektora fazy można traktować jako wykres 
wartości u 2 uzależnionych od różnicy kątów fazowych A<p, która na ogół jest 
stała. W drugim - charakterystyka detektora wyraża kształt napięcia zmienne¬ 
go o częstotliwości kątowej Aro. Ten drugi przypadek jest istotny przy zastoso¬ 
waniu detektora w układach synchronizacji, gdy na wejściach występują 
przebiegi o częstotliwościach różniących się nieznacznie - na wyjściu detektora 
następują wtedy powolne zmiany napięcia wynikające z powtarzania kształtu 
charakterystyki (rys. 2.26). Jeżeli natomiast sygnały sterujące mają częstotli¬ 
wości znacznie różniące się, określenie przebiegu napięcia u 2 w czasie jest 
trudniejsze, gdyż występuje silne jego stłumienie i odkształcenie w FDP. 

Oprócz sygnałów ciągłych są często stosowane sygnały impulsowe, jak 
na rys. 2.27. Sygnały impulsowe powodują przełączanie tranzystorów układu 
mnożącego czteroćwiartkowego, w którym w celu ułatwienia przełączania 
z reguły nie stosuje się linearyzacji charakterystyk. Na rysunku 2.27 są 
przedstawione wykresy prądów w układzie czteroćwiartkowym z rys. 2.15a 
z zastosowaniem go jako impulsowego detektora fazy. Prąd I 0 jest całko¬ 
wicie przełączany sygnałem u y do jednego z dwóch stopni różnicowych, 
po czym następuje jego dodatkowa redystrybucja do jednego z dwóch opor¬ 
ników kolektorowych R c . Dlatego na wyjściu występują skokowe zmiany 
prądu różnicowego i 2r ,. między poziomami ±I 0 . Jeżeli sterowanie odbywa 
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Rys. 2.27. Przebiegi czasowe w impulsowym detektorze fazy 


się impulsami stosunkowo wąskimi (/, < 0,5!T), a czas przesunięcia przebie¬ 
gów jest mały (t p < 0,5 tj), to - jak można obliczyć na podstawie wykresu 
prądu i 2r - średnia wartość prądu wyjściowego jest proporcjonalna do t p 


hs. 



(2.38) 


Przesunięcie o t p względem okresu T w tym przypadku zastępuje przesu¬ 
nięcie fazowe. Pełny wykres charakterystyki u 2 ($) impulsowego detektora 
fazy jest przedstawiony na rys. 2.28. Jeżeli nie następuje przesterowanie 
przebiegiem piłokształtnym, to charakterystyka jest również piłokształtna, 
podczas przesterowania jest jednak trapezowa. Przesterowanie zwiększa 
wprawdzie nachylenie charakterystyki w części środkowej (przy małych prze¬ 
sunięciach fazy), co jest korzystne, ale wprowadza również nieokreśloność 
kąta <P w jej wierzchołkowych częściach płaskich. 
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Rys. 2.28. Charakterystyka 
impulsowego detektora fazy 


Na zakończenie ważne przypomnienie - detektor fazowy wytwarza zero¬ 
wy sygnał wyjściowy wtedy, gdy porównywane sygnały są wzajemnie przesu¬ 
nięte w fazie o ćwierć okresu (ściślej, gdy są ortogonalne), dlatego już na 
początku analizy przyjęto jako podstawowe sygnały sinusoidalny i cosinusoi- 
dalny na wejściach układu mnożącego. 


2.3. OGRANICZNIKI SYGNAŁÓW 

Ogranicznikami (obcinaczami) nazywa się układy służące do przenoszenia 
możliwie bez zniekształceń sygnału wejściowego (gdy jego chwilowe wartości 
znajdują się w pewnym ustalonym przedziale) i silnego stłumienia części 
sygnału wykraczających poza ten przedział. Charakterystyki wejście-wyjście 
ograniczników są w przybliżeniu liniami łamanymi, przy czym rozróżnia się 
charakterystyki ograniczania jednostronnego i dwustronnego (rys. 2.29). 



Rys. 2.29. Podstawowe rodzaje charakterystyk ograniczników: a) i b) charakterystyki 
ograniczania jednostronnego; c) i d) charakterystyki ograniczania dwustronnego 


Ograniczniki spełniają funkcje zabezpieczania wejść układów narażonych na 
uszkodzenia nieoczekiwanie dużym sygnałem wejściowym, są również uży¬ 
wane do normalizacji kształtu i selekq'i impulsów odpowiednio według am¬ 
plitudy i znaku, za ich pomocą często kształtuje się przebiegi quasi-prosto- 
kątne, np. przez ograniczenie fali sinusoidalnej. Do ograniczania sygnałów 
można stosować wszelkie elementy i układy o charakterystykach nielinio¬ 
wych, za podstawowe jednak uważa się ograniczniki diodowe. 
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Są dwa zasadnicze rodzaje ograniczników diodowych: z diodami włączo¬ 
nymi równolegle (układy równoległe) i z diodami włączonymi szeregowo 
(układy szeregowe) wobec toru przesyłowego (rys. 2.30). W układach równole¬ 
głych stłumienie sygnału wynika z włączenia diody, której rezystancja przewo¬ 
dzenia R F powinna być możliwie mała wobec rezystancji szeregowej R, aby 
stosunek podziału sygnału w tym zakresie był możliwie mały. W układach 
szeregowych natomiast jest odwrotnie, stłumienie sygnału zawdzięcza się 
bowiem wyłączeniu (zatkaniu) diody, które jest skuteczne wtedy, gdy rezystan¬ 
cja zwrotna R r jest znacznie większa niż rezystancja równoległa R (z uwzględ¬ 
nieniem ew. rezystancji obciążenia). Próg charakterystyki ograniczania zależy 
od napięcia polaryzującego U Q i od napięcia U F progu charakterystyki diody. 
Przebieg ograniczania jest pokazany na rys. 2.30 i na rys. 2.31. Nachylenie 



Rys. 2.30. Zasadnicze układy ograniczników diodowych jednostronnych: a) i c) układy 
równoległe; b) i d) układy szeregowe (kierunki włączenia diod i biegunowość źródeł mogą 
być zmienione) 



Rys. 2.31. Ograniczanie przebiegu sinusoidalnego w ograniczniku równoległym 





2.3. Ograniczniki sygnałów 


127 


charakterystyki ogranicznika równoległego w zakresie przepuszczania sygnału 
y rp i w zakresie jego tłumienia y n (przy odcinkowo-liniowym przybliżeniu 
charakterystyki diody) wyrażają wzory 


— ja _ jr 

7rp “ + yrt_ (i? F + i?) 


(2.39a, b) 


Aby uzyskać pożądane wartości y rp « 1, y n ot 0, należy dobierać warto¬ 
ści rezystancji R tak, by jednocześnie R « R r i R » R F . Identyczne są wa¬ 
runki dobrego funkcjonowania ogranicznika szeregowego (różniącego się 
przecież jedynie zamianą miejscami diody D i opornika R), są one łatwe do 
spełnienia i na ogół dobór wartości R nie jest krytyczny. Na dobór wartości 
R w układzie równoległym mogą wpływać - niekiedy bardzo istotnie - wy¬ 
magania co do szybkości narastania zboczy napięcia wyjściowego kształ¬ 
towanego w rezultacie ograniczania, rezystancja ta bowiem tworzy wraz 
z pojemnościami rozproszonymi układ całkujący, stępiający zbocza szybkich 
przebiegów. W układzie szeregowym natomiast powstaje efekt różniczkowa¬ 
nia zboczy, ponieważ szybkie zmiany sygnału wejściowego mogą przedo¬ 
stawać się do wyjścia przy zatkanej diodzie przez jej pojemność złączową. 
Trzeba zauważyć zresztą, że układ ogranicznika jest w istocie układem prze¬ 
łączania diody i że wszystkie wnioski dotyczące sprawnego przełączania 
diody szybkimi przebiegami odnoszą się również do ograniczników szybkich 
przebiegów. Skuteczność ograniczania można zwiększyć łącząc ograniczniki 
kaskadowo, jak to pokazano na rys. 2.32. 
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Rys. 2.32. Ograniczniki dwustronne, powstające przy połączeniu: a) kaskadowym ogra¬ 
niczników szeregowych; b) równoległym ograniczników równoległych; c) i d) kaskadowym 
ograniczników równoległego i szeregowego 


Przy realizacji ograniczników zwykle pewnym problemem jest wprowa¬ 
dzenie źródeł napięciowych, ustalających próg ograniczania. Źródła rzeczy¬ 
wiste mają bowiem skończoną rezystancję wewnętrzną R 0 , która np. w ukła¬ 
dzie równoległym powiększa wypadkową rezystancję poprzeczną (zamiast 
R F należy przyjmować R' F = R p + R 0 ), na skutek tego może odpowiednio 
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pogarszać tłumienie ogranicznika. Dlatego do ograniczania powolnych prze¬ 
biegów używa się diod Zenera, jako elementów umożliwiających dwustronne 
ograniczanie bez stosowania źródła polaryzującego. Jednak diody Zenera nie 
nadają się do ograniczania przebiegów szybkich, ze względu na ich bardzo 
duże pojemności złączowe. 

Do ograniczania sygnałów można stosować wiele innych układów, np. 
układ WO z diodami Zenera w obwodzie sprzężenia zwrotnego przedstawio¬ 
ny na rys. 2.33. 




Rys. 2.33. Wzmacniacz operacyjny z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym, jako ogranicz¬ 
nik: a) układ z diodami Zenera włączonymi szeregowo-przeciwstawnie; b) charakterystyka 
przejściowa układu 


2.4. UKŁADY DIODOWO-KONDENSATOROWE 
2.4.1. Układy przylegania 

Przy stosowaniu sprzężeń pojemnościowych o dużej stałej czasowej RC 
otrzymuje się przebieg wyjściowy, który jest w zasadzie powtórzeniem prze¬ 
biegu wejściowego, lecz o zerowej składowej średniej. Stanowi to pewną 
niedogodność, widoczną zwłaszcza przy przenoszeniu różnych przebiegów 
impulsowych, których wykresy z reguły są asymetryczne względem osi czasu 
i mogą mieć zmienny współczynnik wypełnienia. Przy zmianie kształtu bądź 
współczynnika wypełnienia przebieg na wyjściu układu RC przesuwa się 
bowiem tak, aby jego wartość średnia ponownie stała się równa zeru. Jest to 
widoczne na rys. 2.34, na którym pokazano dwa przebiegi prostokątne zaj¬ 
mujące na wyjściu różne położenia, niezależnie od składowej stałej na wejściu 
układu RC, ale zgodnie z zasadą zerowej składowej średniej, objawiającej się 
w tym przypadku równością pól S lf S 2 dodatniej i ujemnej części przebiegu. 

Można spowodować przyleganie przebiegu wyjściowego określoną czę¬ 
ścią do pewnego poziomu napięcia (zwanego napięciem przylegania) przez 
zastosowanie diody zamiast (lub oprócz) rezystancji R, jak na rys. 2.35 
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ukazującym realizację przylegania przebiegu sinusoidalnego (wierzchołkami 
do poziomu zerowego od strony ujemnej). Na rysunku 2.35c nowe położenie 
przebiegu względem poziomu zerowego zaznaczono nie przesunięciem same¬ 
go przebiegu, lecz przesunięciem poziomu zerowego z poziomu 0' do pozio¬ 
mu 0. Przebieg wyjściowy „trzyma się” wierzchołkami poziomu przylegania, 
trochę jednak wystaje nad ten poziom, co jest niezbędne do okresowego 
doładowywania kondensatora C. To wystawanie wierzchołków, widoczne 
w powiększonym fragmencie na rys. 2.35d, może być bardzo nieznaczne, 
gdyż w zakresie przewodzenia diody nawet małe napięcie może zapewnić 
przepływ wystarczająco dużego prądu, skutecznie doładowującego pojem¬ 
ność C nawet w krótkim czasie. W pozostałym czasie pojemność traci bo¬ 
wiem część ładunku rozładowując się przez rezystancję zwrotną R r diody. 
Prądy rozładowania i ładowania pojemności pokazane na rys. 2.35e, przeno¬ 
szą takie same ładunki Q 2 , Q t , gdyż średnia wartość napięcia na pojemności 
C musi być ograniczona. Przy przewodzeniu diody napięcie na pojemności 
C powiększa się, dzięki czemu przebieg wyjściowy w toku ładowania pojem¬ 
ności zostaje „odepchnięty” i wskutek tego wystający wierzchołek przebiegu 
(pokazany w powiększeniu) jest nieco zniekształcony. Te zniekształcenia na 
ogół są prawie niedostrzegalne. Działanie układu można tłumaczyć wytwo¬ 
rzeniem i utrzymywaniem na pojemności napięcia AU (rys. 2.35f), które 
dodaje się do SEM źródła sterującego i powoduje takie przesunięcie śred¬ 
niego położenia punktu pracy diody, aby zachodziła równowaga między 
ładowaniem i rozładowywaniem pojemności C. 
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Rys. 2.36. Przyleganie różnych przebiegów prostokątnych do poziomu zerowego: a) i b) 
od strony ujemnych napięć-jak w układzie z rys. 2.35a; c) od strony dodatnich napięć w tym 
samym układzie, lecz po zmianie kierunku włączenia diody 

Na rysunku 2.36 pokazano przyleganie przebiegów prostokątnych. 
Przez zmianę kierunku włączenia diody można zapewnić przyleganie od 
strony dodatnich wartości, jak na rys. 2.36c. Niezerowy poziom przylegania 
wymaga włączenia szeregowo z diodą D źródła napięciowego o odpowiedniej 
polaryzacji. 

Można wykazać, że jakość przylegania dla przebiegu prostokątnego oce¬ 
niana wartością napięcia U 1 wystającego ponad poziom przylegania, zależy 
w pierwszym przybliżeniu od stosunku rezystancji diody R r i R F , przez które 
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zachodzi rozładowanie i ładowanie pojemności. Rozważając np. przyleganie 
przebiegów z rys. 2.34a, b w układzie z rys. 2.35 (jest to przyleganie od strony 
ujemnych napięć) można następująco określić ładunki Q v Q 2 . Dla uprosz¬ 
czenia można przy dużej amplitudzie impulsów pominąć napięcie progowe 
diody (U » U F ) i przyjąć, że przy dużej pojemności C (spełniającej warunki 
R F C » T u R r C » T z ) prądy ładowania I t i rozładowania I 2 są stałe. Wtedy 
ładunki te określa się stosując wzór na pole prostokąta 

Q 2 = I 2 T 2 k- ~ Ui T 2 (2.40) 

k f k r 


Po przyrównaniu ładunków Q t , Q 2 określa się napięcie U t 


U ! 


1 4 


U 

RpT 2 


(2.41) 


Ponieważ stosunek rezystancji RpJRp jest co najmniej rzędu 10 s , to ob¬ 
liczone napięcie przylegania U t jest małą częścią amplitudy U i praktycznie 
mało zależy od stosunku czasów TJT Z . Trzeba jednak zauważyć, że przyle¬ 
ganie zachodzi raczej z pewnym dodatkowym nieznacznym przesunięciem, 
trudnym jednak do oszacowania. Byłoby nim napięcie progowe U F diody 
- gdyby przyjąć za prawdziwą aproksymację dwuodcinkową charakterystyki 
diody. W rzeczywistej charakterystyce diody nie ma wyraźnego progu i w tej 
sytuacji byłoby jednak błędem posługiwanie się jakąś konkretną ustaloną 
wartością napięcia. 

W rzeczywistych układach należy niekiedy uwzględniać wpływ rezystan¬ 
cji wewnętrznej źródła i rezystancji obciążenia, które mogą powodować stłu¬ 
mienie przebiegu i nawet zmianę jego kształtu, co pokazano na rys. 2.37. 
Główną przyczyną zmiany kształtu jest znaczny spadek napięcia na rezystan¬ 
cji wewnętrznej źródła w czasie ładowania pojemności dużym prądem oraz 
dodatkowe rozładowywanie pojemności przez rezystancję obciążenia (ten 
problem jest przeanalizowany w pracy [2]). Stłumienie i zniekształcenia są 
małe, jeżeli przyleganie realizuje się szerokimi i płaskimi fragmentami prze¬ 
biegów, które i w układzie liniowym RC przylegałyby dość dobrze do okreś¬ 
lonego poziomu. 

Oprócz omówionych układów przylegania, w których sterowanie diodą 
jako kluczem odbywa się pod wpływem samego sygnału, są stosowane ukła¬ 
dy przylegania kluczowane, tj. z kluczem sterowanym impulsem zewnętrz¬ 
nym. Używa się ich głównie w systemach podobnych do telewizyjnych, 
gdy odcinki czasu z treścią informacyjną (z jedną linią obrazu) są prze¬ 
dzielane interwałami pomocniczymi (impulsami synchronizacji). W tych 
właśnie interwałach pomocniczych można zrealizować wyrównanie napięcia 
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Rys. 2.37. Przyleganie w układzie przy uwzględnieniu rezystancji źródeł i obciążenia: 
a) układ podstawowy; b) układ uproszczony z diodą zastępczą; oraz - przyleganie impul¬ 
sów prostokątnych przy: c) bardzo dużej pojemności; d) umiarkowanie dużej pojemności, 
nie zapewniającej stałości prądów ładowania i rozładowania; e) zniekształcenia przebiegu 
piłokształtnego 

na pojemności sprzęgającej za pomocą chwilowego dołączenia pojemności 
przez klucz do źródła o określonym potenq'ale. 

We wzmacniaczach ze sprzężeniem RC przy silnych sygnałach występuje 
zjawisko ładowania pojemności (np. przez złącze baza-emiter) będące nieza¬ 
mierzonym efektem przylegania, powodującym zatkanie wzmacniacza lub 
przesunięcie niekorzystne punktów pracy, aż do czasu rozładowania pojem¬ 
ności, co może trwać długo (czas martwy wzmacniacza). 

2.4.2. Detektory amplitudy 

Zmodyfikowane układy przylegania mogą być stosowane do demodulacji 
sygnałów AM, będącej operacją odwrotną do operacji modulacji amplitudy. 
Dwa układy demodulatorów amplitudy, nazywane detektorami obwiedni 
- równoległy i szeregowy - są pokazane na rys. 2.38. Są to detektory szczyto¬ 
we (wartości szczytowej sygnału), gdyż na wyjściu wytwarzają napięcie pra¬ 
wie równe bieżącej wartości amplitudy sygnału AM. 
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Rys. 2.38. Układy detektorów szczytowych: a) równoległy; b) szeregowy 


Detektor równoległy jest dokładnym odpowiednikiem układu przylegania 
z rys. 2.35a - z wyjątkiem opornika R, dodanego w celu zapewnienia właściwej 
wartości stałej czasowej rozładowania pojemności C. Stała rozładowania RC 
nie powinna być w detektorze zbyt duża, aby napięcie na pojemności C mogło 
dostatecznie szybko zmieniać się, w ślad za zmianami obwiedni demodulowa- 
nego sygnału AM. Jednak ta stała czasowa nie może być również zbyt mała, 
gdyż wówczas jest mniejsza sprawność detekcji, określana stosunkiem średniej 
wartości napięcia wyjściowego do amplitudy wejściowego sygnału w.cz. Najle¬ 
piej przyjąć wartość stałej czasowej równą odwrotności górnej pulsacji granicz¬ 
nej toru sygnału modulującego po stronie nadawczej, tj. 

RC=l/co g = l/(2nf g ) 

gdyż wtedy zapewnia się prędkość rozładowania pojemności C dokładnie 
równą największej możliwej prędkości zmian obwiedni wejściowego sygnału 
AM. Jeżeli więc detektor jest przeznaczony do demodulacji w zakresie syg¬ 
nałów akustycznych obwiedni, to przy typowym zakresie akustycznym 
(f g = 10 kHz) należy zastosować RC = l/(2n ■ 10 4 ) = 16 ps. Rezystancję 
R wybiera się na ogół jako znacznie mniejszą od R r oraz taką, przy której 
pojemność C, dobrana do zrealizowania zadanej stałej czasowej RC, przybie¬ 
ra dogodne wartości (np. R = 50 kO, C = 320 pF). Oczywiście, rezystancja 
R powinna być o wiele rzędów wielkości większa od rezystancji R F diody, dla 
zapewnienia stałej czasowej rozładowania RC znacznie większej niż stała 
czasowa ładowania R F C. 

W obu detektorach (równoległym i szeregowym) ładowanie i rozładowanie 
pojemności C odbywa się podobnie, gdyż inne połączenie elementów nie ma 
większego znaczenia, jednak oba układy - równoległy i szeregowy - różnią się 
dość istotnie właściwościami. Układ równoległy, jako prawie nie zmieniony 
układ przylegania, zawiera na wyjściu oprócz składowej średniej również skła¬ 
dową w.cz., której obecność jest niepożądana i która powinna być usunięta za 
pomocą dodatkowego filtru. Detektor równoległy zapewnia jednak galwanicz¬ 
ną separację wyjścia od wejścia, co jest ważne jako zabezpieczenie diody przed 
skutkami wystąpienia nieoczekiwanie dużego potencjału stałego na wejściu. 
Dlatego jest on stosowany w układach pomiarowych w.cz., jako przetwornik 
amplituda-napięcie stałe, zwykle przy dużej wartości stałej RC. Natomiast 
w odbiornikach radiofonicznych częściej jest używany detektor szeregowy (rys. 
2.38b), który ma większą rezystancję wejściową i dlatego mniej tłumi obwody 
rezonansowe wzmacniaczy selektywnych sterujących go sygnałem AM. 
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Na rysunku 2.39a pokazano układ detektora szeregowego przystosowa¬ 
nego do obliczeń według treści następującego zadania sformułowanego w ję¬ 
zyku programu NAP2: 

'CIRCUIT: DETEKT1 (diodowy detektor szczytowy, szeregowy) 

FM/SIN/ A 1 B .75 D 1.5915494E-5: czest. modulującą 10kHz 

FAM/SIN/ A 0 B 10*FM (TlME) D 1.5915494E-6: cz. nośna 100kHz 

DD/DIODE/ IS 3E-14 VT .026 GS 5 TT 5N CJ 4P FI .8 GA .5 

RG 1 0 .1 E 1*FAM(TIME);R 2 0 50K;C 2 0 320P 

TD 1 2 DD;GG 1 0 0 

‘TIME 0 2.5E-4 

‘TR *GRAPH *Y VGG VR *Y 

•RUN 


GG 


1 00 2 

L _r\j_ f__ 

RG 

0 

[ ^T0 

r 

C 

1 J1*FAM(TIME) 

j S0K_ 


L 


C 

320P 


b) 


NftP2F TB 

V scalę - i U GG ... 2 U R 

for: 1 



Rys. 2.39. Analiza detektora szczytowego za pomocą programu NAP2: a) układ szerego¬ 
wy; b) detekcja przy stałej czasowej RC dobranej prawidłowo 
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C) NAP2F IR 

V scalę - 1 U GG .. 2 U R 

for: 1 



d) NAP2F TR 

V scalę 1 U GG -- 2 U R 

for: i 



Rys. 2.39. Analiza detektora szczytowego za pomocą programu NAP2: c) detekcja 
w układzie szeregowym przy stałej HC zbyt dużej d) detekcja w układzie równoległym (nie 
pokazanym) 
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Wykresy napięcia wyjściowego (VR) otrzymane w wyniku analizy nume¬ 
rycznej są przedstawione na rys. 2.39b, c, na tle przebiegu napięcia wej¬ 
ściowego o częstotliwości fali nośnej F„ = 100 kHz, zmodulowanego poje¬ 
dynczym tonem o częstotliwości^ =10 kHz. Wybrano stosunkowo małą 
częstotliwość F„ (tylko 10-krotnie większą niż/ m ), aby były dobrze widoczne 
kolejne procesy ładowania i rozładowania pojemności. Ząbkowany przebieg 
wyjściowy przy stałej RC = 16 ps (rys. 2.39b) dobrze odtwarza obwiednię 
sygnału wejściowego. Dokładność odtwarzania zwykle powiększa się przy 
większej częstotliwości nośnej, gdyż kondensator jest wtedy częściej dołado¬ 
wywany i „ząbkowanie” jest mniej widoczne. Rysunek 2.39c dotyczy tego 
samego układu, lecz z pojemnością C zwiększoną trzykrotnie. Powiększenie 
stałej czasowej wywołuje zniekształcenia sygnału na zboczu opadającym, 
gdyż kondensator rozładowuje się wolniej w stosunku do szybkości zmian 
obwiedni sygnału AM (na przestrzeni ok. 5 okresów w.cz.). Wyniki analizy 
dobrze ukazują działanie detektora szeregowego i problem doboru stałej 
czasowej RC. 

Na rysunku 2.39d są pokazane analogiczne przebiegi w detektorze rów¬ 
noległym, obliczone z użyciem tego samego programu, lecz po zamianie 
miejscami diody D i opornika R. Na zmieniającą się składową średnią napię¬ 
cia m.cz. (ujemną) nakłada się pełne napięcie wejściowe w.cz., przedostające 
się przez pojemność C. 

Rezystancja wejściowa detektora jest pojmowana jako równa zastępczej 
rezystancji R z tłumiącej obwód rezonansowy w takim samym stopniu, co 
dołączony detektor (rys. 2.40a). Rezystancję tę można wyznaczyć przez przy¬ 
równanie mocy dostarczanej z obwodu rezonansowego do detektora i mocy 
rozpraszanej w układzie detektora. Do przybliżonych obliczeń można użyć 
wykresu napięcia wytwarzanego na rezystancji R w detektorze szeregowym, 
przedstawionego na rys. 2.40b. Przy założeniu, że prostowanie jest dokładnie 
szczytowe, otrzymuje się maksymalne napięcie sj 2 • U, przy czym U jest 


a) 




Rys. 2.40. Określenie rezystancji wejściowej R z detektora szeregowego: a) schemat ukła¬ 
du; b) przebiegi napięć na rezystancji R 
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wartością skuteczną napięcia w.cz. Napięcie wyjściowe chwilowo opada ze 
stałą czasową RC. Przyjmując, że rozładowanie jest liniowe (gdyż stała RC 
jest znacznie większa niż okres w.cz. T), a ponadto, że rozładowanie kończy 
się w chwili t' « T, można następująco określić wartość średnią napięcia 
wyjściowego U s 


U s = 0,5 


s/lU + JlUll 


RC 


s/lUll — 


IRC 


(2.43) 


Moc dostarczaną do detektora formalnie można określić jako równą 
U z /R z , po przyrównaniu zaś tej mocy do mocy składowej średniej lĄ/R 
wydzielanej w oporniku R (jako praktycznie jedynej mocy wydzielanej 
w układzie detektora szeregowego), otrzymuje się po przekształceniach okre¬ 
ślenie rezystancji wejściowej 



(przy RC » 7) 


(2.44) 


Rezystancja wejściowa detektora szeregowego jest więc równa w przybliże¬ 
niu połowie rezystancji R. Taka wartość R z jest na pozór paradoksalnie 
mała, gdyż prostowanie odbywa się szczytami i jest jednopołówkowe. Należy 
jednak zważyć, że ostre i o dużej amplitudzie impulsy prądu ładowania 
pojemności mają dużą wartość skuteczną, a z drugiej strony, że na oporniku 
R jest ciągle wydzielana moc pod wpływem dużego napięcia, równego 
w przybliżeniu yj 2U. Usunięcie pojemności, powodujące ustanie prostowa¬ 
nia szczytowego, spowodowałoby powiększenie R z do wartości x2R. 

Podobnie, w detektorze równoległym dochodzi się do wniosku, że na 
oporniku R wydziela się taka sama moc składowej średniej i dodatkowo moc 
przebiegu w.cz., tzn. rezystancja wejściowa jest jakby rezultatem połączenia 
rezystancji R/2 i bezpośrednio widzianej rezystancji R. Dlatego dla układu 
równoległego R z « R/ 3. Takie same rezultaty uzyskuje się stosując bardziej 
złożone metody analizy. 

Ze względu na początkowe zakrzywienie charakterystyk diod, detektory 
szczytowe dobrze pracują dopiero przy dużych amplitudach (większych niż 
napięcie progowe diody). Stosuje się w nich często niskoprogowe diody 
germanowe. Są one nazywane detektorami liniowymi (nazwa niezbyt szczęś¬ 
liwa), gdyż przy dużych amplitudach wykres napięcia wyjściowego stałego 
w zależności od amplitudy napięcia w.cz. jest linią prostą. 

Skoro rozważa się detekcję AM, należy powiedzieć, że znakomite detekto¬ 
ry (tzw. iloczynowe) buduje się z użyciem czteroćwiartkowych układów mnożą¬ 
cych. Sygnał AM jest doprowadzany w układzie mnożącym jednocześnie do 



2. Analogowe układy, funkcyjne 


138 


wejścia linearyzowanego i nielinearyzowanego - w tym drugim przypadku 
oddziaływuje on jako silny sygnał przełączający. W rezultacie otrzymuje się 
wyjściowy przebieg będący wynikiem prostowania dwupołówkowego 

u 2 — sign [sin(fl?)] • C/ N [l + nzcos (co?)] sin (Qt) (2.45) 

zawierający składową tonu modulującego o częstotliwości co. Oczywiście, do 
przełączania lepiej jest użyć specjalnego sygnału niemodulowanego o częstot¬ 
liwości £2 i odpowiedniej fazie. 

2.4.3. Układy z diodami pompującymi, powielacze napięcia 

Przez połączenie kaskadowe detektorów równoległego i szeregowego po¬ 
wstaje układ podwajacza napięcia (rys. 2.41), nazywany też układem z diodą 
pompującą. Działanie układu polega na szczytowym ładowaniu pojemności 
C x przez diodę D u w czasie ujemnego półokresu napięcia wejściowego. 
W czasie dodatniego półokresu dioda D 1 jest zatkana, a napięcie na pojem¬ 
ności C x dodaje się do SEM źródła i otwiera diodę D z , przez którą pojemność 
C 2 jest ładowana szczytowo do napięcia równego podwojonej amplitudzie. 

Układy podwajaczy są rzadko stosowane jako detektory amplitudy, 
gdyż zysk z dwupołówkowego prostowania jest wątpliwy - mają one dwa 
razy mniejszą rezystancję wejściową niż zwykły detektor szeregowy i silniej 
tłumią dołączone obwody rezonansowe. Są natomiast stosowane jako ukła- 



Rys. 2.42. Zasada tworzenia powielaczy napięcia przez dołączanie kolejnych sekcji diodo- 
wo-kondensatorowych: a) podwajacz; b) potrajacz; c) powielacz czterokrotny; d) układ 
ogólny z sekcją końcową AB dołączaną zależnie od krotności powielania 
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dy podwajaczy napięcia i zapoczątkowują szereg podobnych prostowniczych 
układów powielaczy napięcia z diodami pompującymi. Na rysunku 2.42 
przedstawiono zasadę tworzenia układów tego typu przez dołączanie kolej¬ 
nych sekcji diodowo-pojemnościowych. Ponieważ wraz z dołączaniem kolej¬ 
nej sekcji zmniejsza się częstotliwość ładowania pojemności zawartej w sekcji 
końcowej, układy powielaczy cechuje mała obciążalność (duża rezystancja 
wyjściowa). Powielacze napięcia są stosowane w przetwornicach zasilających 
urządzenia elektrono-optyczne (lampy oscyloskopowe, kineskopy itp.). 


2.5. BRAMKI TRANSMISYJNE 

Bramki transmisyjne umożliwiają przesyłanie sygnałów w danym torze tylko 
w określonym przedziale czasowym, wyznaczonym przez zewnętrzny impuls 
kluczujący (nazywany również impulsem selekcyjnym, strobującym, prób¬ 
kującym, wybierającym itp.). Znajdują zastosowania w urządzeniach trans¬ 
misji wielokanałowej z czasowym rozdzieleniem kanałów (w multiplekse¬ 
rach), w układach próbkujących, w układach kluczowanego przylegania 
i wielu innych. 

Jest wiele rodzajów bramek transmisyjnych, przeważnie są to układy 
podobne do ograniczników diodowych, z kluczowanym progiem charaktery¬ 
styki ograniczania. Na rysunku 2.43 przedstawiono podstawowe układy bra¬ 
mek, z kluczami idealnymi. Przy współpracy ze źródłami napięciowymi syg¬ 
nał jest tłumiony przez rozwieranie toru (klucz szeregowy), natomiast przy 
źródłach sterujących prądowych stosuje się tłumienie przez zwieranie toru 
(klucz równoległy). Mając na względzie niedoskonałości kluczy rzeczywi¬ 
stych, w celu lepszego tłumienia stosuje się po kluczu szeregowym klucz 
równoległy (układ szeregowo-równoległy), a po kluczu równoległym klucz 
szeregowy (układ równoległo-szeregowy). 



Rys. 2.43. Podstawowe układy włączenia bramek transmisyjnych z kluczami idealnymi: 
a) szeregowy; b) równoległy; c) szeregowo-równołegły; d) równoległo-szeregowy 
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Przykłady prostych bramek diodowych są pokazane na rys. 2.44. Bram¬ 
ki dzielą się na asymetryczne i symetryczne. W układach asymetrycznych 
występuje zjawisko piedestału, przedstawione na rys. 2.44c. Piedestałem na¬ 
zywa się część sygnału kluczującego u s przedostającą się na wyjście bramki 
wraz z sygnałem transmitowanym. Na ogół też (ale nie zawsze) w układach 
asymetrycznych jeden kierunek transmisji (od źródła do wyjścia) jest uprzy¬ 
wilejowany, natomiast w układach symetrycznych zwykle transmisja może 
zachodzić w obu kierunkach - ta cecha jest pożądana np. przy współpracy 
bramki z kondensatorem pamiętającym, który musi być ładowany i roz¬ 
ładowywany. Bramki symetryczne jednak wymagają nie jednego, a dwóch 
impulsów kluczujących o identycznym kształcie, synfazowych i o przeciwnej 
polaryzacji, które wzajemnie równoważąc się powodują, że wypadkowy syg¬ 
nał piedestału jest szczątkowy. 



Rys. 2.44. Bramki asymetryczne: a) szeregowa pojedyncza; b) szeregowa podwójna 
z diodami połączonymi przeciwstawnie; c) powstawanie piedestału 


Przykład symetrycznej bramki dwudiodowej jest zamieszczony wraz 
z charakterystykami wejście-wyjście i ze schematami zastępczymi dla stanów 
włączenia i wyłączenia - na rys. 2.45. Napięcia wstępnej zaporowej polaryza¬ 
cji diod + U 0 , — U 0 są wytwarzane na rezystancjach R u R z przez źródła 
+ U, —U, między którymi stale płynie prąd (co jest pewną wadą układu). 
Napięcia + U 0 wyznaczają zakres użyteczny napięć wejściowych, poza tym 
zakresem bowiem napięcie wejściowe samo otwiera bramkę. Nałożenie na¬ 
pięć kluczujących + U s na napięcia źródeł polaryzacji + U powoduje chwilo¬ 
we przewodzenie obu diod. 

Linearyzowany schemat zastępczy układu dla tego stanu jest pokazany 
na rys. 2.45d, dla małych napięć wejściowych. Prąd wejściowy rozdziela się 
w przybliżeniu równo na obie diody, a nakładając się na prądy I DS wymuszo- 
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Rys. 2.45. Bramka symetryczna dwudiodowa: a) układ polaryzacji; b) charakterystyki 
w stanie wyłączenia; c) charakterystyki w stanie włączenia; d) linearyzowany układ zastęp¬ 
czy dla stanu włączenia 


ne przez impulsy kluczujące, zwiększa przewodzenie jednej diody zmniej¬ 
szając jednocześnie przewodzenie drugiej. Schemat zastępczy należałoby od¬ 
powiednio zmienić, gdyby prąd I DS — ij2 jednej z diod miał być mniejszy 
od zera. Oznaczałoby to bowiem zatkanie tej diody przy pewnym napięciu 
e g = E gm , zaznaczające się załamaniem charakterystyki bramki (rys. 2.45c). 
Nachylenie charakterystyki bramki wyłączonej y t jest bliskie zera, natomiast 
nachylenie charakterystyki bramki włączonej y p może być znacznie mniejsze 
od pożądanej wartości 1, gdyż w stanie włączenia rezystancje bramki tworzą 
wraz z rezystancjami R g , R„ skomplikowany dzielnik napięcia (rys. 2.45d). 
Aby zmniejszyć tłumienie przenoszonego sygnału, należałoby zastosować 
duże rezystancje równoległe R 2 i małe szeregowe R x , ale spowodowałoby 
to - przy niezmienionych wartościach U, U s - zmniejszenie napięć + U 0 
i Egm wyznaczających zakres napięć użytecznych bramki (nazywany zakre¬ 
sem dynamiki, lub „oknem”). Zwiększanie zaś napięć U, U s - ułatwiające 
zwiększanie R x i zmniejszanie R 2 - jest oczywiście możliwe tylko do pew¬ 
nych racjonalnych wartości. Dlatego napięcia U, U s i rezystancje R t , R 2 
są dobierane zawsze kompromisowo. Stosuje się też inne rozwiązania, np. 
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Rys. 2.46. Warianty wprowadzania sygnałów kluczujących w bramkach symetrycznych 
dwudiodowych: a) sprzężenie pojemnościowe; b) sprzężenie przez transformator symet- 
ryzujący; c) sprzężenie przez transformator symetryczny 




Rys. 2.47. Bramki symetryczne czterodiodowe, układy: a) ze sprzężeniem pojemnościo¬ 
wym; b) ze sprzężeniem pojemnościowym i polaryzacją w układzie przylegania z diodami 
D s , D 6 ; c) ze sprzężeniem transformatorowym i z diodą Zenera jako źródłem napięcia polary¬ 
zującego typu „o pływającym potencjale" 

układ z równoległym wprowadzaniem sygnałów kluczujących przez sprzęże¬ 
nia pojemnościowe (rys. 2.46a) lub układy transformatorowe (rys. 2.46b, c). 

Doskonalsze są układy czterodiodowe (rys. 2.47), zawierające cztery 
diody w układzie mostkowym. Często diody (a nawet cały układ bramki) są 
wykonywane w toku tych samych procesów technologicznych, zapewniają¬ 
cych identyczne właściwości diod i dużą symetrię bramki względem impul¬ 
sów kluczujących. Symetrię określa się zwykle tłumieniem sygnałów kluczu- 
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jących na wyjściu (wynikającym z ich kompensowania się), typowym lub 
możliwym do osiągnięcia za pomocą dodatkowych obwodów równoważenia 
napięć polaryzacji i impulsów kluczujących. Średnio zadowalające tłumienie 
wynosi ok. 40/50 dB. 

Bramki transmisyjne mogą być budowane z elementów tranzystoro¬ 
wych, bipolarnych lub unipolarnych - zwykle układy tranzystorowe są je¬ 
dnak wolniejsze niż układy diodowe. Przykłady bramek z tranzystorami 
bipolarnymi są pokazane na rys. 2.48. Układ a) zawiera kluczowany tran- 




Rys. 2.48. Bramki z tranzystorami bipolarnymi: a) asymetryczna z kluczem równoległym; 
b) symetryczna szeregowa sterowana przez transformator c) sterowana z układu różnico¬ 
wego 


zystor T służący do zwierania i rozwierania toru. Układ b) jest bramką 
typu symetrycznego. W stanie włączenia bramki oba tranzystory nasycają 
się pod wpływem spadków napięcia na rezystancjach źródła i obciążenia 
(na schemacie nie pokazanych), jeden nasyca się normalnie, a drugi inwer- 
syjnie, zależnie od znaku transmitowanego napięcia. Na rysunku 2.48c po¬ 
kazano układ kluczowania takiej bramki przez wzmacniacz różnicowy, bez 
użycia transformatora. 

Rysunek 2.49 przedstawia bramkę asymetryczną z tranzystorem unipo¬ 
larnym (FET), często używaną w rozwiązaniach dyskretnych, np. w realizacji 
układów próbkuj ąco-pamiętających. Włączenie i wyłączenie tranzystora 7\ 
następuje przez kluczowanie tranzystora t 2 , który wytwarza odpowiednie 
potencjały na bramce tranzystora T v Może być zastosowany tranzystor 
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WE WY 



Rys. 2.49. Bramka asymetryczna z tran¬ 
zystorem unipolarnym typu FET 



Rys. 2.50. Tranzystor unipolarny typu MOS jako element bramki transmisyjnej: a) polary¬ 
zacja elektrod; b) przekrój przez konstrukcję uwidacznia potrzebę polaryzacji zaporowej 
złącza, podłoże wtórne N - podłoże pierwotne P; c) i d) charakterystyki w stanach włączenia 
i wyłączenia bramki 


unipolarny MOS, zwłaszcza w strukturach monolitycznych, jednak należy 
wówczas uwzględnić wpływ i polaryzację podłoża, jako czwartej elektrody 
elementu. Dla przykładu, tranzystor MOS z kanałem P wzbogacanym ma 
podłoże wtórne typu N tworzone w podłożu pierwotnym typu P (rys. 2.50). 
Wtórne podłoże powinno być spolaryzowane zaporowo (napięciem U 0 ) 
względem podłoża pierwotnego, które jest masą układu bramki. Ta polary¬ 
zacja ma na celu zapewnienie zwrotnej polaryzacji złączy P X N i P 2 N w pew¬ 
nym zakresie napięć, wejściowego i wyjściowego u z (dla u v u 2 < U 0 ). 
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Włączenie bramki następuje pod wpływem napięcia u g = — U G2 , musi ono 
spełniać warunek odetkania tranzystora 

- U 62 <U 0 +U T (2.46) 

przy czym U T oznacza napięcie odcięcia. 

Jeśli u t < — U G2 — U T , tranzystor znajduje się w obszarze nasycenia 
i prąd drenu nie zależy od napięcia źródło-dren. W tym zakresie napięcie 
wyjściowe jest praktycznie stałe i równe 

u 2 = I d R„k — U G2 — U T (2. 47) 

Jeśli u l > — U G2 — U T tranzystor pracuje w obszarze triodowym i przy 
małej rezystancji kanału w stosunku do rezystancji obciążenia R„ praktycznie 
w 2 « u v Napięcie wejściowe nie może jednak przekraczać poziomu U D + U F , 
przy którym zaczyna silnie przewodzić złącze PjN, bocznikując źródło. 

Przy Ug = U G1 bramka jest wyłączona. Jej niepożądane włączenie może 
nastąpić po przekroczeniu przez napięcie wejściowe poziomu U G1 — U T . 
W praktyce więc zakres prawidłowego działania bramki zależy od wyboru 
napięć U G , U Gi , U G2 . 

W układach scalonych (w multiplekserach) stosuje się bramki transmisyj¬ 
ne symetryczne, wykonane w technice CMOS. Bramka taka, pokazana na 
rys. 2.51, zawiera dwa równolegle połączone tranzystory 7\, T 2 o przeciwnym 



Rys. 2.51. Symetryczna bramka unipolarna wykonana w technice CMOS: a) układ; 
b) charakterystyki w stanach włączenia i wyłączenia bramki 
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typie przewodnictwa kanału, sterowane symetrycznie z inwertera CMOS 
z tranzystorami T 3 , T+ Jej charakterystyki wynikają ze złożenia charakterys¬ 
tyk dwóch bramek asymetrycznych (rys. 2.50b). 

Specjalnym rodzajem bramek transmisyjnych są przełączniki kanałów 
używane w oscylografii do jednoczesnego oglądania dwóch (a niekiedy 
większej liczby) synchronicznych przebiegów w systemie jednostrumienio- 
wym. Tego rodzaju przełącznik, oparty na wykorzystaniu układów róż¬ 
nicowych, jest pokazany na rys. 2.52. Jego działanie polega na przemiennym 


+Ucc 



Rys. 2.52. Różnicowy układ mnożący jako oscylograficzny przełącznik kanałów (pożąda¬ 
ne zastosowanie układów zlinearyzowanych) 

uaktywnianiu wzmacniacza T u T z lub wzmacniacza t*,t a sygnałem klu¬ 
czującym tranzystory T s , T 6 . Inny układ o takim samym przeznaczeniu jest 
pokazany na rys. 2.53. Kluczowany zespół diodowy nadaje się zwłaszcza do 
współpracy ze źródłami wysokoimpedancyjnymi, dołączanymi do wejść A u 
-4 2 i B z , fij. 

Przy realizacji bramek transmisyjnych zasadniczym problemem jest 
przenikanie części sygnału kluczującego do toru transmisyjnego (zwłaszcza 
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Rys. 2.53. Diodowo-tranzystorowy 
przełącznik kanałów 


szybkich zboczy impulsów kluczujących przez pojemności rozproszone i mię- 
dzyelektrodowe), zakłócające transmisję słabych sygnałów. Ze względu na 
częściowe znoszenie się sygnałów kluczujących, jest korzystne stosowanie 
bramek kluczowanych symetrycznie. 


2.6. UKŁADY PRÓBKUJĄCO-PAMIĘTAJĄCE (PP) 

Układy próbkująco-pamiętające (ang. sampłe-ond-hołd, SH ) są stosowane do 
próbkowania sygnałów analogowych i pamiętania przez jakiś czas pobra¬ 
nych próbek, zwykle w postaci ładunku zgromadzonego w specjalnym kon¬ 
densatorze o małej upływności. W czasie pamiętania próbki zawarta w niej 
informacja może być przetworzona na kod cyfrowy lub użyta do sterowania 
innych urządzeń analogowych. 

Podstawowymi parametrami urządzeń PP są wartości czasu próbkowa¬ 
nia i pamiętania (nazywanego częściej czasem przechowywania), określane 
razem z danymi charakteryzującymi dokładność próbkowania i przechowy¬ 
wania próbki. Ważne są również: zakres napięć wejściowych (zakres dyna¬ 
miki) oraz sprawność próbkowania (wzmocnienie). 

Ogólnie układ PP składa się z bramki transmisyjnej kluczowanej impul¬ 
sem próbkującym U s (rys. 2.54a), układu pamięci (którym może być konden¬ 
sator ładowany bezpośrednio z wyjścia bramki albo układ całkujący Millera) 
i ze wzmacniacza separującego. Przy wykorzystaniu zwykłego kondensatora 
jako układu pamięci stosuje się wtórniki separujące o dużej rezystancji wej¬ 
ściowej (np. unipolarne) do zminimalizowania rozładowywania kondensato¬ 
ra. Schemat zastępczy układu PP (rys. 2.54b) zawiera rezystancję R s , przez 
którą pojemność pamiętająca C jest ładowana w czasie próbkowania, źródło 
sterowane reprodukujące na wyjściu napięcie na kondensatorze ze współ¬ 
czynnikiem proporcjonalności k u , a ponadto zespół modelujący stopniowe 
rozładowywanie kondensatora, w postaci źródła prądowego o wydajności I H 
i rezystancji R H . 
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Bramka 



Rys. 2.54. Układ próbkująco-pamiętający: a) układ ogólny; b) schemat zastępczy, od¬ 
dzielnie wyodrębniono prądy rozładowujące pojemność -zależny od napięcia l R i niezależny 
od napięcia l H 



t 


Rys. 2.55. Przebiegi próbkowania i przechowywania próbki 

Pobieranie i przechowywanie próbki przedstawiono na rys. 2.55. Proces 
ten składa się z czasu t s całkowania (uśredniania) części sygnału wejściowego 
podczas trwania impulsu próbkującego, czasu apertury t AP , w którym ustają 
stany przejściowe wywołane próbkowaniem oraz z czasu pamiętania t H zależ¬ 
nego w zasadzie od zadanej dokładności przechowywania d H . Należy za- 
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2 naczyć, że w niektórych zastosowaniach układów PP impulsy próbkujące 
mogą być bardzo długie i wtedy próbkowanie polega raczej na „zatrzaś¬ 
nięciu” wartości sygnału wejściowego w chwili określonej tylnym zboczem 
impulsu próbkującego. W takich zastosowaniach przez dobór stałej czasowej 
R S C określa się częstotliwość graniczną układu w czasie długiego impulsu 
próbkowania, podczas którego układ PP pełni funkcję wzmacniacza. W in¬ 
nych zastosowaniach, np. w oscylografii szybkich przebiegów metodą prób¬ 
kowania, impulsy próbkujące muszą być bardzo krótkie, dlatego do prób¬ 
kowania używa się najszybszych bramek z diodami Schottky’ego. 

Dokładność próbkowania d s i pamiętania d H zależą od stałych czaso¬ 
wych ładowania i rozładowania pojemności C - zwykle różnią się one o wiele 
rzędów wielkości. 

Przy wyznaczaniu dokładności próbkowania zwykle przyjmuje się, że pró¬ 
bkowania dokonuje się impulsami prostokątnymi i że w czasie próbkowania 
sygnał wejściowy nie zmienia się. Dokładność próbkowania d s w tych warun¬ 
kach określa się stosunkiem różnicy napięcia wejściowego i napięcia osiągnięte¬ 
go w wyniku próbkowania ( U B0 ), do napięcia wejściowego. Czas próbkowania 
t s potrzebny do naładowania pojemności C z dokładnością d s określa wzór 
(przy pominięciu czynników powodujących rozładowywanie C) 

t s = R S C ln -4- (2.48) 

d s 

Na przykład przy żądanej dokładności próbkowania 0,1% ( d s = 0,001) wy¬ 
magany czas próbkowania jest równy T s = 6,9 R S C. 

Dokładność przechowywania próbki zależy od czasu przechowywania 
t n , gdyż pamiętane napięcie u H (rys. 2.55) zmienia się wskutek rozładowywa¬ 
nia kondensatora, co można ująć funkcją 


u h — (Uno + i? H / H )exp — — R h I h (2.49) 

Ponieważ zwykle czas przechowywania t H « R H C, to linearyzując wzór 
(2.49) i przyjmując określenie u B (t H ) = U H0 [1 — d H (t H )] można prosto okreś¬ 
lić czas t H na podstawie wartości zadanej dokładności przechowywania d H 


*h — Re 


U 


HO 


u HO + Rh^H 


(2.50) 


Jakość układu próbkującego można określić stosunkiem czasu przecho¬ 
wywania do czasu próbkowania. Stosunek ten nie zależy od pojemności 
C i powinien być duży 

t_H _ _ ^H _ U HO 

ts Rs 1° (ds) U ho "b Rh^h 


(2.51) 
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Uzyskanie dużego stosunku t H /t s jest trudne. Wymaga użycia bramek 
o małych rezystancjach R s (z uwzględnieniem również rezystancji wewnętrz¬ 
nej źródeł sterujących), kondensatorów o doskonałym dielektryku i współ¬ 
pracujących z nimi układów o dużych rezystancjach i małych prądach wej¬ 
ściowych. 


Przykład 2.1. Wyznaczyć pojemność C i czas przechowywania próbki t H układu PP z bram¬ 
ką unipolarną o prądzie upływności I' H = 1 nA, o rezystancjach stanu wyłączenia R' H = 
= 2000 MO i stanu włączenia R s = 350 Cl, współpracującą ze źródłem o R g = 1 kCl i SEM 
E g = 5 V, oraz ze WO unipolarnym w układzie wtórnika o roboczym prądzie wejściowym 
I" H =0,2 nA, i rezystancji wejściowej R" = 1000 MQ. Rezystancja własna kondensatora pamię¬ 
ci, z uwzględnieniem montażu, R% # 100 MO. Czas próbkowania t s = 10 ps, dokładności 
próbkowania i przechowywania d s = d H — 0,1 %. 

1. Oblicza się pojemność C wg wzoru (2.48) 


(R g + R s ) 

d s 


10 • 10“ 6 

(1 +0,35) • 10 3 • lnlO 3 


1 nF 


2. Wypadkowa rezystancja wynikająca z równoległego połączenia R' H , R" u , R”' wynosi 
R h « 100 MO. Prąd rozładowujący (niezależny od napięcia) I H = I' H + /" = 1 + 0,2 = 
= 1,2 nA. 


3. Oblicza się czas przechowywania t H wg wzoru (2.50) 


t H = R H C 


U , 


HO 


TI... 4 - II..I- 


-d H = 10 8 • 10“ 9 • 


5- 10" 


tj. t H K 10/y. 

Obliczenia te w przybliżeniu odpowiadają układowi PP z tranzystorem 
JFET i wtórnikiem ze WO pA 740 (z unipolarnym układem różnicowym na 
wejściu), przedstawionym na rys. 2.56. 

Podobny układ, lecz z integratorem Millera, jest przedstawiony na 
rys. 2.57a. Przy bramce włączonej układ działa jak zwykły wzmacniacz 
o wzmocnieniu (ze słabym efektem całkowania). Po wyłączeniu 

bramki kondensator przechowuje ładunek odpowiadający chwili wyłączenia 
bramki; rozładowywaniu kondensatora i zacieraniu informacji przeciwdziała 
silne sprzężenie zwrotne. Jednak stopniowo kondensator rozładowuje się, 
pod wpływem całkowania własnych prądów wejściowych wzmacniacza 
i skończenie dużej rezystancji widzianej z zacisków kondensatora. Przykład 
realizacji układu, z zastosowaniem obwodów pomocniczych, w tym obwodu 
kompensującego część sygnału kluczującego przedostającego się do konden¬ 
satora pamięci C z bramki JFET przez pojemności rozproszone, jest pokaza¬ 
ny na rys. 2.57b. 



Rys. 2.56. Układ PP z bramką unipolarną (przy bramce wyłączonej może zachodzić szko 
dliwe przenikanie szybkich części sygnału wejściowego przez pojemność C ds ) 



Rys. 2.57. Układ PPz integratorem Millera: a) układ ogólny; b) przykład realizacji (dioda 
D, służy do kompensacji dryfu temperaturowego) 
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W rozwiązaniach monolitycznych układów PP stosuje się często układ 
pokazany na rys. 2.58a. Ładowanie szczytowe kondensatora C może być 
bardzo efektywne, gdyż odbywa się z maksymalnie dużym prądem z wyjścia 
wzmacniacza W x , dzięki włączeniu go w obwód sprzężenia zwrotnego obej¬ 
mującego również separator W 2 ■ Ładowanie trwa aż do chwili wyrównania 
się napięć u v u 2 na wejściu i na wyjściu układu PP. Posługując się schematem 
zastępczym dla etapu ładowania (rys. 2.58b) można napisać 

r Z ~ “c ~ d&l ~ nĄ (2 52) 

di R s R s 

tj. w liniowym przybliżeniu przy wzmocnieniu A » 1 rezystancja, przez którą 
pojemność jest ładowana, jest pozornie ^-krotnie mniejsza niż rezystancji 
bramki R s . 


a) b) 



Rys. 2.58. Koncepcja ładowania pojemności C w układzie ze sprzężeniem zwrotnym: 
a) układ ogólny; b) schemat zastępczy 

Firma Harris wprowadziła układ HA-2420 udoskonalony możliwością 
zmniejszenia prądów rozładowania pojemności C montowanej nawet w zwy¬ 
kły sposób na płytkach obwodów drukowanych. Ogólną koncepcję układu 
i jego montażu przedstawiono na rys. 2.59. Końcówka kondensatora C zlu¬ 
towana z końcówką układu PP jest na powierzchni płytki otoczona metalicz¬ 
ną warstwą - pierścieniem ochronnym, połączonym z wyjściem wtórnika 
o potencjale U 2 bardzo bliskim potencjałowi kondensatora U c . Dzięki prze¬ 
cięciu dróg powierzchniowej upływności i wyrównaniu potencjałów, prąd 
rozładowujący pojemność zmniejsza się radykalnie nawet przy niezbyt czy¬ 
stej powierzchni obwodu drukowanego. 

Dla monolitycznych układów PP reprezentatywny jest zespół paramet¬ 
rów związany z przedstawionymi szkicowo na rys. 2.60 procesami przejść 
między stanami próbkowania i przechowywania, przechowywania i prób¬ 
kowania oraz procesami zachodzącymi w stanie przechowywania. Pokazano 
próbkowanie (zatrzaśnięcie) sygnału wejściowego £/; w czasie narastania, 
zaznaczono czas apertury t AP i niestałość ( jitter ) chwili zatrzaśnięcia t AJ oraz 
czas akwizycji t AC jako czas potrzebny do ponownego ustalenia się stanu 
próbkowania, czyli przenoszenia bieżącego sygnału wejściowego z zadaną 
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Rys. 2.59. Koncepcja układu HA-2420 firmy Harris: a) schemat ogólny; b) sposób mon¬ 
tażu z pierścieniem ochronnym 



Rys. 2.60. Zjawiska występujące w układach PP oraz określające je nazwy i wielkości 


dokładnością. W powiększonej skali narysowano zmiany, jakie mogą za¬ 
chodzić w czasie przechowywania - opadanie, oraz ewentualne przenikanie 
sygnału wejściowego w czasie jego gwałtownych zmian, gdyby takie zmiany 
wystąpiły podczas przechowywania pobranej próbki. 

Dla przykładu typowy współczesny układ próbkująco-pamiętający 
AD585 firmy Analog Devices ma parametry: t AP = 35 ns, t AJ = 0,5 ns, 
t AC = 3 ps (przy dokładności ustalania się sygnału 0,01%), oraz szybkość 
zmian napięcia (przechowywanej próbki) ok. 1 mV/ms. W stanie próbkowa¬ 
nia maksymalna szybkość zmian napięcia ( slew-rate ) wynosi 10 V/ps, w za¬ 
kresie napięcia wyjściowego +10 V. Skokowa zmiana napięcia wejściowego 
o 20 V powoduje zmianę przechowywanego napięcia o ok. 0,5 mV. 
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Do próbkowania szybkich przebiegów wąskimi impulsami nano- i piko- 
sekundowymi używa się speqalnych bramek z diodami Schottky’ego, zwykle 
kluczowanych symetrycznie. Przykład szybkiego układu próbkującego 
z dwiema diodami pokazano na rys. 2.61. Ładunek (pobrany w czasie chwi¬ 
lowego przewodzenia diod DS t , DS 2 pod wpływem symetrycznych i syn- 
fazowych impulsów próbkujących U sl , U s2 ) przesuwa odpowiednio średni 
potencjał między pojemnościami C 5 , C 6 połączonymi ze wzmacniaczem pró¬ 
bek. Takie układy są używane w rejestratorach przebiegów pikosekundo- 
wych (w oscylografii szybkich przebiegów), przy czym z reguły po wzmac¬ 
niaczu próbek stosuje się jeszcze jeden stopień pamiętający, mniej szybki, lecz 
o długim czasie pamiętania. 


2.7. KOMPARATORY 

2.7.1. Rodzaje komparatorów 

Komparatorami nazywa się układy służące do porównywania dwóch syg¬ 
nałów analogowych oraz do zaznaczania zmianą napięcia wyjściowego chwi¬ 
li ich zrównania. Znacznie częściej używa się komparatorów napięć, niż 
komparatorów prądów. 

Komparatory ogólnie dzieli się na nieregeneracyjne i na regeneracyjne. 
W układach nieregeneracyjnych zmiana napięcia wyjściowego w chwili zrów¬ 
nania wynika ze wzmocnienia z silnym ograniczeniem przebiegu wejściowego 
- co jest pokazane na rys. 2.62 dla prostego komparatora różnicowego. 
Dlatego w komparatorach nieregeneracyjnych występuje znaczna zależność 
szybkości zmian napięcia wyjściowego od szybkości zmian przebiegów wej¬ 
ściowych (rys. 2.62b). Zależność tę redukuje się przez zwężenie strefy przejścio¬ 
wej wokół napięcia odniesienia U Q , tj. przez zwiększenie wzmocnienia. Nato¬ 
miast w komparatorach regeneracyjnych (przerzutnikowych) szybkość zmian 
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Komparacje: 



U cc 



Rys. 2.62. Komparator napięcia: a) prosty układ różnicowy; b) przebieg komparacji zależy 
od szybkości zmian napięcia wejściowego 

napięcia wyjściowego mało zależy od tego, czy porównywane przebiegi zmie¬ 
niają się szybko, czy też wolno, co jest istotną zaletą tych układów. Ujemną 
ich cechą jest szersza (na ogół) strefa przejściowa związana z histerezą. 

Zarówno komparatory dyskretne, jak i scalone, są budowane podobnie 
jak wzmacniacze operacyjne, z wykorzystaniem układu różnicowego. Roz¬ 
wiązania dyskretne stosuje się wtedy, kiedy są potrzebne specjalizowane 
układy szybkie. Często wystarczają na ogół wolniejsze, lecz tanie komparato¬ 
ry scalone. 

Właściwości komparatorów scalonych są opisywane w kategoriach zbliżo¬ 
nych do parametrów wzmacniaczy operacyjnych. Komparatory różnią się 
jednak od WO koniecznością pracy z otwartą pętlą sprzężenia, prostszą 
budową i stosunkowo małym wzmocnieniem (rzędu 2000/20000 V/V) oraz 
brakiem kompensacji częstotliwościowej, którą wobec dużych zmian sygnałów 
trudno zastosować. Komparatory na ogół odznaczają się dużą szybkością 
zmian napięcia wyjściowego; ta cecha zwykle wynika z pracy wejściowego 
stopnia różnicowego przy dużych prądach, z czym wiążą się jednak i niedogo¬ 
dności -duże prądy wejściowe (w układach bipolarnych). Każdy komparator 
musi cechować odporność na duże napięcia występujące między końcówkami 
wejściowymi oraz między końcówkami wejściowymi a masą układu. 

Podobnie jak WO, komparatory dzieli się na uniwersalne, szybkie, i na 
dokładne (precyzyjne). Przeciętnie komparatory scalone mają dość duży czas 
reakcji, ok. 30 ns. Czas reakcji komparatorów precyzyjnych, o małych syg¬ 
nałach niezrównoważenia i małych prądach roboczych, jest na ogół znacznie 
większy. Obecnie stosowane komparatory szybkie mają czasy reakcji ok. 
10/20 ns. Wydaje się, że po upowszechnieniu technologii układów z arsenku 
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galu, wejdą w użycie komparatory i wzmacniacze o czasach reakcji mniej¬ 
szych o rząd wielkości. 

Szybkość reakcji komparatorów scalonych bada się stosując wzorcowy 
skok napięcia wejściowego o 100 mV oraz poziom stałego napięcia odniesienia 
U o regulowany tak, aby uzyskiwać przesterowanie wierzchołkiem impulsu o 2, 
5, 10, 20 mV itp. - co pokazano na rys. 2.63. Zmiany napięcia wyjściowego 
cechuje pewne opóźnienie względem skoku wejściowego. Opóźnienie i czas 
narastania odpowiedzi, składające się łącznie na czas reakcji, początkowo przy 
zwiększaniu przesterowania zmniejszają się, jednak przy dużych przesterowa- 
niach czas reakcji przestaje zależeć od sygnału wejściowego. 

Przebiegi pokazane na rys. 2.63 dotyczą popularnego, od wielu już lat 
stosowanego uniwersalnego komparatora joA 710, którego schemat jest 
przedstawiony na rys. 2.64. Zastosowano rozwiązania typowe dla wczesnych 
konstrukcji WO. Stopień końcowy z tranzystorem T n i tranzystorem T s 
spełniającym funkcję obciążenia dynamicznego, jest sterowany ze stopnia 
różnicowego T u T z przez tranzystor T Ą . Tranzystory T 9 ,T 10 pracują w ukła¬ 
dzie źródeł prądowych, natomiast tranzystory T 3 , T s służą do odzyskiwania 
pełnego sygnału różnicowego i symetryzacji układu, tj. do powiększenia 
współczynnika tłumienia sygnału rodzaju wspólnego (CMRR). Trzeba za¬ 
znaczyć, że w nowszych konstrukcjach stosuje się w tym celu inne rozwiąza¬ 
nia. Tranzystor T 6 w połączeniu diodowym zastosowano do ograniczenia 
napięcia na bazie tranzystora T 7 i tym samym poziomu napięcia wyjściowego 
w stanie wysokim. Oba poziomy wyjściowe, wysoki U H i niski U L , są do¬ 
stosowane do poziomów logicznych systemu TTL. W tym celu, oprócz wy¬ 
mienionego ogranicznika, zastosowano przesuwnik napięcia z diodą Zenera 
DZ z . Dioda DZ z umożliwia też równoległe łączenie wyjść dwóch kompara¬ 
torów, gdyż przy pewnych poziomach napięć pozostaje w stanie pośrednim 
między przewodzeniem zwykłym i przewodzeniem w zakresie przebicia. 
W tym stanie rezystancja wyjściowa układu jest bardzo duża i dlatego wyj- 




Rys. 2.63. Badanie czasu reakcji komparatora: a) impulsem dodatnim; b) impulsem 
ujemnym 
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Rys. 2.64. Schemat komparatora pA710 (numeracja zacisków odpowiada oprawkom 
TO-5, TO-99) 


ścia komparatorów pA 710 mogą być łączone (równolegle), co jest niedopu¬ 
szczalne przy typowych rozwiązaniach WO. 

Połączenia pA 710 w układach komparatorów nieregeneracyjnych i re¬ 
generacyjnych są pokazane wraz z charakterystykami na rys. 2.65. Szerokość 
strefy przejściowej U T układu nieregeneracyjnego jest w przybliżeniu okreś¬ 
lona ilorazem różnicy napięć wyjściowych U H — U L i wzmocnienia k u 



Układ regeneracyjny (przerzutnikowy) powstaje przez zastosowanie obwodu 
z dodatnim sprzężeniem zwrotnym, w tym przypadku zrealizowanym 
w układzie dzielnika napięciowego R t , R z , przy czym musi być spełniony 
warunek generacji, zapewniający szybki przerzut 



Pu = 


*1 

Rl + R-2 


(2.54) 
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Rys. 2.65. Układy komparatorów i ich charakterystyki przejściowe: a) układ nieregenera- 
cyjny; b) układ regeneracyjny 


Szerokość strefy przejściowej układu regeneracyjnego jest równa szero¬ 
kości histerezy U h , która jest większa niż U T - co można wykazać wyznacza¬ 
jąc U h jako różnicę napięć progowych U P1 , U P2 . Napięcia progowe określa¬ 
ne dla wejścia odwracającego są równe napięciom na wejściu powtarzającym, 
wytwarzanym przez dzielnik R t , R 2 przy napięciach wyjściowych U H , U L 
i napięciu odniesienia U 0 , z przesunięciem odpowiednio o — (7 r /2 i o + U T j2. 
Przesunięcia o ± U T /2 wynikają z realizacji porównania napięcia z U Q 
przy podchodzeniu do porównania od strony mniejszych i od strony więk¬ 
szych napięć wejściowych, tj. na przeciwległych krańcach strefy aktywnej 
o szerokości U T . Zatem 


^P2,l — U 0 


*2 

Ri + R2 


+ Ul,h 


*1 

i?i -1- R 2 



(2.55) 


a przy uwzględnieniu zależności (2.53) i (2.54) znajduje się 


U h = U P1 - U P2 = (U H - U L )P U -U T = U T (kJ u - 1) (2.56) 


Do dobrego przełączenia regeneracyjnego wartość iloczynu k u fi u powin¬ 
na być duża, np. 10 lub nawet większa, dlatego szerokość strefy histerezy U h 
jest na ogół znacznie większa niż U T . Przedstawione wyznaczenie wartości U h 
nie jest jednak zbyt dokładne, gdyż opiera się na bardzo prostej trójoddn- 
kowej aproksymacji charakterystyki komparatora. 
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Komparatory regeneracyjne są stosowane wtedy, gdy trzeba zaakcen¬ 
tować chwilę zrównania się sygnałów wejściowych przez szybką zmianę prze¬ 
biegu wyjściowego nawet przy sygnałach wejściowych wolnozmiennych. 
Komparatory nieregeneracyjne są w takich przypadkach mniej odpowiednie, 
gdyż w czasie powolnego przecinania przez napięcie wejściowe strefy przejś¬ 
ciowej (rys. 2.66a) mogą powstawać w nich wielokrotne przełączenia i oscyla¬ 
cje, pod wpływem nakładających się zakłóceń i szumów. Komparatory rege¬ 
neracyjne natomiast przełączają się dopiero po wkroczeniu sygnału do strefy 
histerezy i po przecięciu przeciwległego jej brzegu, zatem powtórny przerzut 
może nastąpić dopiero po znacznym zmniejszeniu się napięcia (rys. 2.66b), 
co najmniej o U h . Na tę cechę, umożliwiającą zwiększenie odporności na 
zakłócenia, trzeba zwrócić uwagę, gdyż w niektórych zastosowaniach może 
jednak być niekorzystna. 



Rys. 2.66. Przebieg komparacji przy występowaniu zakłóceń, w układach: a) nieregenera- 
cyjnym; b) regeneracyjnym o szerokiej strefie histerezy 

Na rysunku 2.67 jest pokazany komparator okienkowy, umożliwiający 
stwierdzenie, czy napięcie wejściowe znajduje się w zakresie między dwoma 
wybranymi napięciami U ol , a U 02 . Składa się z dwóch komparatorów 
pA 710, ich prawidłowa współpraca przy równoległym połączeniu wyjść jest 
możliwa dzięki temu, że komparator dążący do wymuszenia wysokiego po¬ 
ziomu na wspólnym wyjściu może to uczynić, gdyż dioda Zenera DZ 2 
w układzie współpracującym (rys. 2.64) jest wtedy wyłączona. 

Rysunek 2.68 przedstawia uniwersalny komparator podwójny pA 711, 
o wspólnym wyjściu w układzie sumy logicznej. Sumowanie następuje 
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Rys. 2.67. Komparator okienkowy i jego charakterystyka przejściowa 



w dwuwejściowym wtórniku z tranzystorami T 7 , T s i jest uzależnione od 
potencjałów na tzw. wejściach strobujących. Zerowy potencjał na wejściu 
strobującym powoduje nieuwzględnienie wyniku porównania dokonanego 
w danym komparatorze, gdyż tranzystory T-i, T & są wstępnie wyłączone 
w wyniku przewodzenia diod DZ 3 , DZ 4 . Pod wpływem wysokiego potenc¬ 
jału (ok. 3 V) na wejściach strobujących diody te wychodzą z obszaru przebi¬ 
cia i dzięki temu jest możliwe sterowanie wyjścia tranzystorami t 4 , t 7 i r 17 , 
T s . W układzie zastosowano dodatkowe tranzystory ^5 1 T 16 , przyczyniające 
się do zredukowania prądów baz tranzystorów w stanie nasycenia, 

przez co zmniejsza się moc zasilania i czas przełączania układów. 
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W tablicy 2.1 podano niektóre parametry produkowanych komparato¬ 
rów scalonych. 


Tablica 2.1. Parametry techniczne komparatorów scalonych 


Nazwa 

Wymiar 

Typ komparatora 

parametru 

PA710 1 ’ 

HA711 2) 

(iA760 3) 

LM111*> 

LM311 4) 

LM339 5> 

Prąd wejściowy, 
maks. 

HA 

20 

75 

60 

0,1 

0,3 

0,25 

Wejściowe 
napięcie niezrów- 
noważenia (U N ), 
maks. 

mV 

2 

3,5 

6 

3 

5 

2 

Maksymalne 
napięcie 
wejściowe 
różnicowe ( U IND ) 

V 

±5 

±5 

±5 

±30 

±30 

± 36 

i 

Maksymalne 
napięcie 
wejściowe 
rodzaju 
wspólnego (I } y) 

V 

±5 

±5 

±4 

±13 

±15 

+ U cc —l,5 V 
-U EE - 0,3 V 

Czas reakcji (f r ) 

- przesterowanie 

5 mV 

ns 

40 

30 

15 

300 

200 

1300 

Strobowanie 


- 

+ 

- 

+ 

- 

- 

Typowe napięcia 
zasilania 
(Ucc, ~U EE ) 

V 

12, -6 

12, -6 

±5 

±15 

±15 

±5 

Pobór mocy (P) 

mW 

150 

200 

250 

150 

140 

i 6 > 


ł) uniwersalny pojedynczy; 2> uniwersalny podwójny; 3) szybki; 4) dokładny (precyzyjny); 5) uniwersalny mikromocowy z otwartym 
kolektorem; 6) przy U cc = 5 Y, U EB = 0 i nie podłączonym kolektorze 


Na rysunku 2.69 przedstawiono układ dyskretny komparatora, stoso¬ 
wany w urządzeniach oscylografii próbkującej. Dla zaostrzenia i znormali¬ 
zowania impulsu wyjściowego użyto diody tunelowej, przełączającej się 
w chwili włączenia tranzystora T v Impuls wyjściowy jest przekazywany 
przez wtórnik. Diody DJD A chronią układ przed uszkodzeniem dużymi 
napięciami. 
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Rys. 2.69. Przykład komparatora dyskretnego, z diodą tunelową wyostrzającą impuls wyj¬ 
ściowy 

2.7.2. Makromodele komparatorów scalonych i ich wykorzystanie 

Większość makromodeli komparatorów scalonych ma strukturę podobną do 
makromodeli wzmacniaczy operacyjnych. Jednak wymagania stawiane mak- 
romodelom komparatorów są nieco inne. W odróżnieniu od wzmacniaczy 
operacyjnych, komparatory pracują zawsze przy dużych sygnałach i w ot¬ 
wartej pętli sprzężenia zwrotnego, dlatego z reguły nie stosuje się w nich 
kompensacji częstotliwościowej ani wewnętrznej, ani zewnętrznej. Podstawo¬ 
wym problemem jest możliwie wierne odwzorowanie odpowiedzi czasowej 
na wejściowy przebieg impulsowy, przy określonych obciążeniach i pozio¬ 
mach napięcia wyjściowego (np. w standardzie napięć TTL, ECL, CMOS). 
Te wymagania, choć proste, są często trudne do spełnienia. Dlatego, mimo 
różnorodnych struktur modelujących, ogólnie stwierdza się, że używane 
obecnie makromodele komparatorów nie zawsze dostatecznie dobrze od¬ 
wzorowują właściwości układów rzeczywistych. 

Szczególnie ważnymi cechami komparatorów jest odporność na dużą 
różnicę napięć wejściowych, duży zakres zmienności napięcia wejściowego 
rodzaju wspólnego oraz szybkość reakcji na przesterowanie (chociaż na ogół 
komparatory scalone nie odznaczają się dużą szybkością działania). Ważne 
jest, jak jest zrealizowany obwód wyjściowy komparatora (w odróżnieniu od 
wzmacniaczy operacyjnych, które z reguły mają wyjścia niskoimpedancyjne, 
często - choć nie zawsze - jest potrzebne wyjście o dużej impedancji we¬ 
wnętrznej, np. typu otwarty kolektor). 

Biblioteki programu PSPICE zawierają obszerny zbiór makromodeli 
komparatorów scalonych. Dalej będzie przedstawiony makromodel kom¬ 
paratora uniwersalnego LM339, którego uproszczony schemat jest zamiesz¬ 
czony na rys. 2.70. Komparator ma wejściowy układ różnicowy z tranzys¬ 
torami 7\ T a typu PNP, pracującymi parami w układzie Darlingtona. 
Maksymalne napięcia zasilające wynoszą: + U cc = 18 V, — U EE = —18 Y. 
Układ wejściowy jest bardzo odporny na uszkodzenie (dopuszczalna różnica 
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napięć wejściowych wynosi + 36 V), napięcie wejściowe rodzaju wspólnego 
może zmieniać się w szerokim zakresie (górny poziom zapewniający popraw¬ 
ną pracę nie powinien przekraczać + U cc — 1,5 V, dolny zaś nie powinien 
być niższy od napięcia — U EE bardziej niż o —0,3 V). 

Sterowanie stopnia wyjściowego następuje przez konwencjonalne źródło 
prądowe (T s -5- T 6 ) i wzmacniacz (T 7 ), tranzystor wyjściowy T a jest przewi¬ 
dziany do pracy w układzie otwartego kolektora. W stanie wyłączenia T s 
maksymalny prąd upływu wynosi 0,1 gA, natomiast w stanie włączenia 
tranzystor ten może zabsorbować prąd do 15 mA przy napięciu 
U CES < 100 mV. LM339 należy do obszernej rodziny komparatorów 
(CA139, CA139A, CA239, CA239A, CA339, CA339A, LM339A, LM2901, 
LM3302) produkowanych przez różne firmy (ewentualnie przy oznaczeniach 



Rys. 2.71. Schemat makromodelu komparatora LM339 
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zmodyfikowanych). Te układy, różniące się głównie oprawkami, zakresem 
dopuszczalnej temperatury pracy oraz wartościami napięć niezrównoważe- 
nia, są produkowane w obudowach zawierających cztery niezależne kom¬ 
paratory. Są przeznaczone do zastosowania ogólnego, przemysłowego i woj¬ 
skowego. Przy ich wykorzystaniu można budować różne urządzenia: genera¬ 
tory impulsów prostokątnych, układy opóźniające, przetworniki sygnałów, 
generatory kwarcowe itp. 

Schemat makromodelu LM339, przedstawiony na rys. 2.71, jest opisany 
jako podobwód w następującym zadaniu symulacyjnym do programu PSPICE. 

KOMPAR1 TESTOWANIE KOMPARATORA LM339 
.PARAM OVERD = 100M 

VIN 1 0 0 PULSE(-100M {OVERD} .2U 10N 10N 1) 

RG 1 3 50 
VCC 2 0 5 
XI 0 3 2 0 4 LM339 
RL 2 4 5.1 K 

.STEP PARAM OVERD LIST 100M 20M 5M 
.TRAN 2N 2.5U 
.PROBE V(1) V(4) 

* LM339 MACROMODEL 

* connections: non-irwerting input 

* | irwerting input 

* II positive power supply 

* III negative power supply 

* I I I I open collector output 

I I I I I 

.SUBCKT LM339 1 2 34 5 

FI 9 3 VI 1 

IEE 3 7 DC 100.0E-6 

VIL 21 1 DC .75 

VI2 22 2 DC .75 

Q1 9 21 7 QIN 

Q2 8 22 7 QIN 

Q3 9 8 4 QMO 

Q4 8 8 4 QMI 

.MODEL QIN PNP IS = .8E-15 BF-2E3 
.MODEL QMI NPN IS-.8E-15 BF = 1002 

.MODEL QMO NPN IS = .8E-15 BF=1000 CJC = 1E-15TR = 475.4E-9 
El 10 4 9 4 1 
VI 10 11 DC 0 
Q5 5 11 4 QOC 

.MODEL QOC NPN IS = .8E-15 BF = 20.69E3 CJC = 1E-15 
+ TF = 3.54E-9 TR=472.8E-9 
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DP 4 3 DX 
RP 3 4 37.5E3 

.MODEL DX D IS = .8E-15 RS=1 

.ENDS 

.END 


Zadanie opisuje układ testowy przedstawiony na rys. 2.72a, wyniki testu 
zaś są pokazane na rys. 2.72b. Zastosowano test typowy, tzn. na początkowy 
poziom napięcia wejściowego V(l) — —100 mV nakładają się skokowe przy¬ 
rosty tak dobrane, by następowało przesterowanie o 5 mV, 20 mV, 100 mV. 
Przebiegi napięcia wyjściowego V(4) są typowe - następuje opóźnienie prze¬ 
łączenia układu, coraz mniejsze w miarę powiększania przesterowania. 



b) i 6.0U-, 


4. BU 


Z.BU 


BU 



Tinę 


Rys. 2.72. Testowanie dynamiczne komparatora LM339: a) układ do testowania; b) prze¬ 
biegi - wejściowy i wyjściowy, przy różnych przesterowaniach impulsowych 


Na rysunku 2.73a jest przedstawiony generator impulsów prostokątnych 
z LM339. Układ opisuje następujące zadanie symulacyjne w języku pro¬ 
gramu PSPICE. Makromodel jest wywoływany bezpośrednio z biblioteki 
programu PSPICE. 
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b) 5.8M-, 
1 



Tinę 


Rys. 2.73. Komparator LM339 jako generator: a) układ multiwibratora; b) przebiegi 
czasowe 

K0MPAR2 MULTIWIBRATOR Z KOMPARATOREM LM339 

VCC 4 0 5 

VEE 5 0-5 

XR 3 1 4 5 2 LM339 

.LIB 

RL2 4 2.2K 
CL 2 0 20P 
CT 1 0 1.2N 
R1 1 6 330K 
R2 1 711 OK 
DR1 2 6 DR 
DR27 2 DR 
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R3 3 O 2K 

R4 2 3 80K 

CR4 2 3 .3P 

.TRAN .211 ,5M 

.IC V(1) = .5 

.PROBE V(1) V(2) V(3) 

.MODEL DR D IS=2E-9 RS = 12 
.END 

Na wyjściu powstaje przebieg fali prostokątnej (rys. 2.73b) o amplitudzie 
zbliżonej do napięć zasilających U cc , U. EE , o okresie ok. 30 ps. Stosunek 
długości impulsów, wynoszący 1:3, jest równy (w przybliżeniu) stosunkowi 
rezystancji R 2 i R t , przez które ładuje się pojemność CT w czasie występowa¬ 
nia - odpowiednio - dodatniego i ujemnego napięcia wyjściowego. 

Jest to przykład wykorzystania makromodelu LM339 pracującego 
w układzie komparatora regeneracyjnego (z histerezą). 


2.8. GENERATORY FUNKCJI 


2.8.1. Generatory przebiegów liniowych 

Generatorami funkcji nazywa się układy kształtujące przebiegi zmieniające 
się w czasie w określony sposób. Najczęściej chodzi o przebiegi liniowe, 
trójkątne, sinusoidalne i paraboliczne. 

Przebiegi narastające odcinkami liniowo (zwane często podstawą czasu, 
ze względu na zastosowania w oscylografii) wytwarza się przez ładowanie 
kondensatora, np. w prostym układzie z rys. 2.74, w którym otwarcie klu- 



Rys. 2.74. Zasada kształtowania przebiegów liniowych w układzie bezpośredniego łado¬ 
wania kondensatora przez rezystancję lub ze źródła quasi-prądowego 
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cza S zapoczątkowuje proces ładowania pojemności C ze źródła U cc , przez 
dużą rezystancję R. Po czasie roboczym t r zamknięcie klucza S powoduje 
rozładowanie pojemności, w czasie powrotu t p zależnym od rezystancji klu¬ 
cza R s , która powinna być możliwie mała. Liniowość przebiegów wytwarza¬ 
nych w taki sposób jest zależna od stosunku szczytowego napięcia u(t r ) = U 
do asymptotycznego napięcia U A (w rozważanym układzie z rezystancją 
U A = U cc ). Nieliniowość a przebiegu quasi-liniowego ocenia się względną 
wartością różnicy prędkości narastania napięcia u' — dujdt na początku i na 
końcu, co przy narastaniu wykładniczym ze stałą czasową t = RC » t r pro¬ 
wadzi do zależności 


a 


«'(Q )-«U) 
«'(0) 


= 1 — exp 


-tr 

RC 


Jr_ 

RC 



(2.57) 


W prostym układzie z ładowaniem przez rezystancję wykorzystanie na¬ 
pięcia zasilania - mierzone stosunkiem U\U CC - nie może być duże, gdyż 
stosunek ten określa również nieliniowość przebiegu. Na przykład dla otrzy¬ 
mania podstawy czasu o nieliniowości 1 % jest potrzebne napięcie U A = U cc 
większe 100 razy od U. Ta cecha jest główną wadą prostych układów RC. 
Zastąpienie źródła U cc i rezystancji R formalnie równoważnym źródłem 
quasi-prądowym o wydajności I i rezystancji dynamicznej R, stwarza jednak 
technicznie nowe możliwości zwiększenia liniowości bez powiększania napię¬ 
cia zasilania. Chodzi o to, że przy umiarkowanie dużym napięciu zasilającym 
U cc można zrealizować źródło quasi-prądowe o bardzo dużej wartości ilo¬ 
czynu IR wyrażającego zastępcze napięcie zasilania U A . TL takiego źródła 
pojemność jest ładowana również wykładniczo ze stałą czasową RC, ale 
napięcie asymptotyczne U A jest znacznie większe niż Ł/ cc i przy takim samym 
napięciu szczytowym U nieliniowość przebiegu jest znacznie mniejsza. Nomi¬ 
nalną prędkość narastania wyraża wzór 


u' as w'(0) = 


El 

RC 


IR 

7?C 


I 

C 


(2.58) 


Przykład realizacji układu ze źródłem prądowym pokazano na rysun¬ 
ku 2.75. Oprócz tranzystora T 2 w układzie źródła prądowego zastosowano 
tranzystor T 2 w układzie wtórnika napięcia o dużej impedancji wejściowej. 
Tranzystor 7\ spełnia funkcję klucza rozładowującego. Nieliniowość napię¬ 
cia wyjściowego zależy od wypadkowej rezystancji R' wynikającej z równo¬ 
ległego połączenia rezystancji źródła prądowego R (rys. 2.74) i rezystancji 
wejściowej R w wtórnika napięcia. Rezystancja R' powinna być bardzo duża, 
z tego względu korzystne byłoby zastosowanie wtórnika unipolarnego. Rezy¬ 
stancja źródła prądowego R zależy od głębokości emiterowego sprzężenia 
prądowego dla tranzystora pełniącego funkcję źródła, jej wartość leży w za¬ 
kresie od l/h 22e (dla konfiguracji wspólnego emitera, czyli bez sprzężenia), 
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do /J-krotnie większej rezystancji 1 jh 22b (dla konfiguracji wspólnej bazy, czyli 
przy maksymalnie dużym sprzężeniu prądowym). Warto przypomnieć, że 
w tranzystorach bipolarnych z dominującym zjawiskiem Early’ego konduk- 
tancja wyjściowa w konfiguracji wspólnego emitera g ce « h 22e jest równa 
ilorazowi I C IU AC , przy czym U AC jest to potenq'ał Early’ego dla złącza kolek¬ 
tora, o przeciętnej wartości 50/200V [18]. Zatem dla źródła quasi-prądowego 
zastępcze napięcie U A = IR może mieć wartość od U AC (konfiguracja wspól¬ 
nego emitera), do PU AC (konfiguracja wspólnej bazy). Oznacza to możliwość 
wytworzenia napięcia U bliskiego napięciu zasilania U cc o bardzo małym 
współczynniku nieliniowości, pod warunkiem zrealizowania dostatecznie sil¬ 
nego sprzężenia prądowego. 



Rys. 2.75. Przykład realizacji układu liniowej podstawy czasu ze źródłem prądowym 



Rys. 2.76. Wyznaczanie rezystancji wyjściowej źródła quasi-prądowego: a) schemat za¬ 
stępczy dla wielkości przyrostowych; b) wyznaczanie rezystancji wyjściowej tranzystora 
w konfiguracji WE 

Posługując się schematem zastępczym dla wielkości przyrostowych 
z rys. 2.76a oraz oznaczeniami związanymi z układem źródła z rys. 2.75 


^21e “ + P J 9 


h22e &ce> 





2. Analogowe układy, funkcyjne 


170 


R,= 


R,R 2 


Ri + Ri 

można następująco określić rezystancję dynamiczną R źródła 

PR. \ u A 


R 


< 2 - 59 > 


Przykład 2.2. Wyznaczyć prąd 7, rezystancję R e i pojemność C dla układu z rys. 2.75, 
zakładając generację napięcia liniowego o wartości U = 10 V, współczynniku nieliniowości 
a ^ 0,2%, przy czasie t r = 20 ps. W układzie zastosowano diodę Zenera DZ o U z — 5,6 V 
i R z & 15 Q, tranzystory o ^ = 120, r b , = 20 Q, i g CB (5 mA) = 30 pS. Inne dane: U cc — 
= U EE = 20 V, R el = 22 kQ, 7? 0 > 50 kQ. 

1. Wyznacza się wymaganą SEM zastępczego źródła (z uwzględnieniem rezystancji wtórnika) 
U 10 

IR' = U' = — >-= 5000 V 

A a 0,002 


2. Wyznacza się rezystancję wejściową wtórnika 




R 0 Re 1 

+ R.i 


- 120 


50 • 22 
50 + 22 


= 1833 kQ 


3. Oblicza się wartość potencjału Early’ego dla tranzystora 



Sce 


0,005 
30 • 10“ 6 


= 167 V 


4. Jeżeli wstępnie przyjąć prąd I— 10 mA, to można wyznaczyć dopuszczalną wypadkową 
rezystancję bocznikującą pojemność 

U' 5000 

R' = —— =-= 500 kQ 

7 0,01 


Na podstawie tego wyniku i po uwzględnieniu R w można obliczyć, że rezystancja źródła musi 
być co najmniej równa wartości 


R = 


W 

R w -R‘ 


1833 • 500 

-= 688 k Q 

1833 - 500 


5. Ponieważ przy 7=10 mA rezystancja tranzystora w konfiguracji wspólnego emitera jest zbyt 
mała, gdyż zaledwie równa l/g ce = U AC /I. = 167/0,01 = 16,7 kQ, to należy oczekiwać jej 
powiększenia wynikającego ze sprzężenia zwrotnego na rezystancji 


R = 


U 2 -U m 


5,6 - 0,6 

0,01 


= 500 fi 
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b) MftPSF DCTR 
Y scalę 
for: 1 

1 i«20E+er 

2 1.20E+01 

3 1.2OE401 


UN 

W 


UN 


1 9.O0E+0O- 

2 9.O0E+O0 

3 9.0OE+OG 


',Ą 

■- V 


1 6.00E+00 

2 6.00E+00" 

3 6.00E+0O 


1 3.G0E+00 

2 3.00E+00- 

3 3.G0E+00 


1 1.I9E-07 

2 1.19E-07 I 

3 1.19E-07H 


1- 3.00E+00 

2- 3.0GE+00 

3- 3.00E+00_ 


1^1: 


/ / V3 


V2 // 
,• / 

/ / 

/ / 

/ 


/■ / 
/ / 


VI 


W 

* 

*K 

V. 

v> 

V| 


w 


Set Y scalę1 Esg:EXIT 


i.OGE-05 2 i0E-05 3.00E-G5 

Use Cursor to read Y,X X 


4.GGE45 ' 
TIRE 


5.OOE-05 


Rys. 2.77. Układ podstawy czasu z rys. 2.71 przystosowany do obliczania za pomocą 
programu NAP2: a) schemat układu; b) obliczone przebiegi czasowe napięć 


6. Przyjmijmy zamiast R b rezystancję DZ R z w celu obliczenia rezystancji 
R h = R y + r h > + fi ' 0,026// = 15 + 20 + 120 ■ 0,026/0,01 = 347 Q, Teraz można określić 
rezystancję źródła po zastosowaniu sprzężenia zwrotnego 


R 


1 

Sce 



fiK 

R b + R e 



120 • 500 \ 

- = 1200 kQ 

347 + 500 J 
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Ta wartość jest niemal dwukrotnie większa niż minimalnie wymagana rezystancja źródła 
688 kił, zatem spełnia się warunek a < 0,2%. 

7. Określa się pojemność na podstawie prędkości ładowania 

It r 0,01 • 20 ■ 1<T 6 

C = —— =-= 20 nF 

U 10 

Na rysunku 2.77a jest pokazany układ z elementami przyjętymi i ob¬ 
liczonymi w przykładzie 2.2, przystosowany do analizy numerycznej według 
tekstu zadania napisanego w języku NAP2. 

•CIRCUIT: LIN1 (liniowa podstawa czasu) 

PUL.SE/TAB2/ 0 2 5U 2 5U -2 25U -2 25U 2 100U 2 
TD1/NPN/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 TF .2N TR 6.3N > 

AF .992 AR. 76 CE 5P CC 4P GA .333 FI .8 NG 1.6E-4 GS 5 
TD2/PNP/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1 TF ,2N TR 6.3NS > 

AF .992 AR .76 CE 5P CC 4P GA .333 FI .8 NG 1.6E-4 GS 5 
RB1 1 0 .1 E 1*PULSE(TIME) 

RB 4 1 3.3K;CB 4 1 15P;RD 5 2 20 

C 2 0 20N;RE1 3 0 22K E -20;RO 3 0 50K;RUC 6 0 .1 E 20 

RE 6 7 500;RB2 8 6 35 E -5.6 

Tl 5 4 0 TD1;T3 6 2 3 TD1;T2 2 8 7 TD2 

•TIME 0 50U 

*DCTR *GRAPH *Y VI V2 V3 *Y 
•RUN 

Wykreślony na rys. 2.77b przebieg napięcia wyjściowego V 3 jest prze¬ 
sunięty o U BE ss 0,6 V względem napięcia V 2 kształtowanego bezpośrednio 
na pojemności C. W układzie zastosowano pojemność przyśpieszającą CB 
oraz małą rezystancję RD, służącą do ograniczania mocy wydzielanej w tran¬ 
zystorze T u a również mogącą służyć do ustalania poziomu startowego. 

Przebiegi liniowe można kształtować w integratorze Millera przez cał¬ 
kowanie kluczowanych poziomów napięcia stałego, np. teoretycznie jest to 
możliwe w układzie z rys. 2.78a. Przy kluczu S zwartym powinien wystąpić 
na wyjściu idealnego WO zerowy poziom napięcia. Po otwarciu klucza nas¬ 
tępuje całkowanie napięcia U 1 i napięcie wyjściowe w idealizowanym ukła¬ 
dzie powinno zmieniać się następująco: 

U2= ~ Ul Jłc (2 - 60) 

Jednak zrealizowanie dostatecznie dobrego zwarcia na wejściu rzeczywiste¬ 
go WO - przy tym zwarcia zapewniającego zerowy sygnał wyjściowy - jest 
niemożliwe, ze względu na niedoskonałość kluczy elektronicznych, bardzo duże 
wzmocnienie WO i napięciowy sygnał niezrównoważenia. Dlatego praktycznie 
realizuje się wariant układu z rys. 2.78b, w którym jest zwierana pojemność C. 
Mała rezystancja i napięcie szczątkowe klucza w stanie zwarcia niemają w tym 
układzie większego znaczenia, napięcie wyjściowe bowiem „przylega” do po- 
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Rys. 2.78. Wykorzystanie kluczowanego integratora Millera do kształtowania przebiegów 
liniowych: a) wersja idealizowana, trudno realizowalna; b) wersja mająca zastosowanie 
praktyczne; c) przebiegi wyjściowe 

ziomu napięcia na końcówce powtarzającej WO (zerowego lub równego U Q ) 
z dokładnością do szczątkowej SEM klucza w stanie zwarcia (i napięciowego 
sygnału niezrównoważenia). Otwarcie klucza zapoczątkowuje liniowe zmiany 
napięcia wyjściowego, ich znak (kierunek zmian) jest przeciwny do znaku 
Uy, poziom początkowy zaś jest równy napięciu U 0 . Jeżeli napięcie wyjściowe 
nie wykracza poza graniczne poziomy napięcia wyjściowego i nie występuje 
zjawisko „slew-rate”, liniowość przebiegu jest bardzo dobra (zwykle nielinio¬ 
wość jest niemierzalna), z wyjątkiem jego początku, ponieważ dla krótkich 
czasów zaznacza się ograniczenie wzmocnienia WO w zakresie dużych częs¬ 
totliwości. Ze względu na te początkowe zniekształcenia i „slew-rate”, integ¬ 
ratory Millera nie są używane do generacji przebiegów liniowych bardzo 
szybko narastających ani też, gdy jest potrzebna duża liniowość już na samym 
początku przebiegu. 

Przykłady wykorzystania kluczy w integratorze Millera są pokazane na 
rys. 2.79. Zastosowano kluczowanie sygnałem u s zmieniającym się w pełnym 
zakresie napięć zasilających + U cc , — U EE . Przy u s = — U EE oba elementy klu¬ 
czujące (tranzystor unipolarny w układzie a) i tranzystor bipolarny w układzie 
b)) silnie przewodzą. Tranzystor FET z kanałem typu P (oznaczony na schema¬ 
tach z rys. 2.79,2.80 symbolem PJFET) przewodzi, gdyż przy zatkanej diodzie 
DG napięcie bramka-źródło jest równe zeru, natomiast tranzystor bipolarny 
PNP przewodzi w nasyceniu. W obu przypadkach następuje „przyleganie” na¬ 
pięcia u 2 do poziomu równego poziomowi na końcówce powtarzającej WO 
(zero lub U 0 ). Dioda DG w układzie a) i opornik R b w układzie b) umożliwiają 
ustalenie właściwego poziomu, np. bez zastosowania opornika R b mógłby po¬ 
wstać konflikt, polegający na dążeniu do wymuszenia na wyjściu poziomu zbli¬ 
żonego do — U EE . Przyłożenie potencjałów kluczujących dodatnich u s — + U cc 
powoduje wyłączenie kluczy i zapoczątkowuje tym samym procesy kształtowa¬ 
nia przebiegów liniowych (dla obu układów identyczne, rys. 2.79c). 

Podczas budowy innych układów tego rodzaju zaleca się szczególnie 
starannie rozważyć pracę elementu kluczującego, a zwłaszcza jego polaryza¬ 
cję wynikającą z oddziaływania napięcia kluczującego i napięcia wytwarza¬ 
nego na wyjściu. 
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Rys. 2.79. Zastosowanie kluczy w integratorze Millera: a) z tranzystorem unipolarnym 
PJFET; b) z tranzystorem bipolarnym PNP; c) przebiegi wyjściowe 


Przykład integratora Millera w układzie podstawy czasu z kluczem uni¬ 
polarnym jest pokazany na rys. 2.80a, niżej jest podany opis układu w języku 
programu NAP2. 


*CIRCUIT:LIN2 (podstawa czasu z uA741 i PJFET) 

*LIB1 OPLIB 

Q1 0=3 3 = 24=4 5 = 7 2 = 6 0=0 
*LIB1 UA741 

Q* 

PULSE/TAB2/0 1 5U 1 5U -1 105U -1 105U 1 500U 1 
DX/DIODE/ 

TD1/NPN/IS 4E-14 VT .026 NI 1.6 NV 1 TF .25N TR 7N > 

AF .99 AR .75 CE 6P CC 4.5P GA .333 FI .8 NG 3.4E-4 GS 2 

TD2/PNP/IS 5E-15 VT .026 NI 3.7 NV 1.3 TF .32N TR 8 N > 

AF .98 AR .74 CE 4P CC 3.7P GA .333 FI .8 NG 1E-3 

TD3/PJFET/BE 1 E-3 VP -3V VU 10 IS 2E-14 CS 6P CD 6P > 

FI .8 GA .333 NG 1E-3 

RO 2 0 10K;R 3 4 150K;C 3 2 1 N 

RSC5 0.1 E 15;RSE 4 0 .1 E-15 

RGS 6 2 100K;RC4 5 7 15K;RE3 5 10 15K;RC3 9 8 15K 

RC2 5 11 15K;RB4 8 4 15K 

RG 1 0 6.8K E 4*PULSE(TIME);T1 3 6 2 TD3 

T2 11 1 0 TD1 ;T3 9 11 10 TD2;T4 7 8 4 TD1 ;TDG 7 6 DX 

TIME 0 125U 

# DCTR*GRAPH VRGS VRO 

*RUN MAXIT1 200 
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b) NAP2F DCTR 
V scalę 
for: 1 


V RGS 


2 U KO 



Rys. 2.80. Układ podstawy czasu: a) integrator Millera z kluczem unipolarnym; b) przebiegi 
czasowe napięć 


Obliczony przebieg napięcia wyjściowego VRO w czasie t r = 100 ps 
narasta od zera do U = 10 V, co wynika ze wzoru (2.60) i przyjętych war¬ 
tości: R = 150 k£ł, C = 1 nF, U EE = —15 V. Na rysunku 2.80b 

pokazano, oprócz napięcia VRO , również przebieg napięcia bramka-źródło 
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elementu kluczującego. Przebieg VRO o identycznych parametrach, choć 
o nieco innym opadaniu, otrzymuje się po zastosowaniu klucza bipolarnego 
(tranzystor bipolarny PNP, fragment układu na rys. 2.80a). 

Na początku przebiegu liniowego musi skokowo powstać w pojemno¬ 
ści C prąd i c = dujdt = — UJR (dla układu z rys. 2.80a 
i c = 15 Y/150 kO = 0,1 mA). Ponieważ prąd ładowania i c płynie również 
przez rezystancję wyjściową WO, na wyjściu można czasami dostrzec skok 
początkowy napięcia u 2 , wynikający ze skończonej wartości impedancji wyj¬ 
ściowej WO. Skokowi temu mogą towarzyszyć oscylacje, związane z ograni¬ 
czonym wzmocnieniem i zespolonym charakterem transmitancji WO w za¬ 
kresie dużych częstotliwości. 

Skokowe narastanie prądu i c pozwala na kształtowanie impulsu trape¬ 
zowego. Przez włączenie szeregowo z pojemnością C rezystancji R c otrzymu¬ 
je się w chwili początkowej skok napięcia Aw 2 = i c R c = —Uj^RJR. Taki 
impuls trapezowy, pokazany na rys. 2.81, można obliczyć, zmieniając w po¬ 
danym wyżej tekście zadania linię zawierającą C, następująco: 

RO 2 0 10K;R 3 4 1 50K;C 3 12 1,25N;RC 12 2 20K 

Zmieniony układ wytwarza część liniową o przyroście napięcia 8 V nało¬ 
żoną na część skokową o przyroście i c R c = 0,1 mA • 20 kfl = 2 V. Skok 
początkowy jest jednak zniekształcony w wyniku ograniczonej prędkości 


NftP2F DCT8 
H scalę 


U RGS 


U HO 


for: i 



Rys. 2.81. Przebieg trapezowy (VRO) ukształtowany w układzie z rys. 2.80a, przy szere¬ 
gowym dołączeniu do pojemności C = 1,25 nF rezystancji R c — 20 kQ 
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narastania napięcia wyjściowego układu gA 741 (zastosowany makromodel 
gA 741 uwzględnia to ograniczenie). 

Integratora Millera można użyć również do kształtowania podstawy 
czasu liniowo-schodkowej (rys. 2.82a) przy sterowaniu impulsami prądu i g . 
Integrator działa tu raczej jako układ pamiętający wprowadzony ładunek, 
gdyż przebieg narastania schodków nie jest istotny. Przy źródłach napięcio¬ 
wych można użyć na wejściu układu z diodą pompującą (rys. 2.82b), korzyst¬ 
nego ze względu na sprzężenie pojemnościowe i dużą rezystancję diody Z) 2 
w stanie wyłączenia, zapewniającą dużą stałą czasową pamiętania ładunku. 
Rozładowanie pojemności można zapewnić przez zastosowanie licznika im¬ 
pulsów lub komparatora poziomu napięcia, uruchamiających klucz rozłado¬ 
wujący. Układy takie są stosowane np. w oscylografach próbkujących, do 
wytwarzania zamierzonego przesunięcia momentu próbkowania. 


a ) 


Licznik 

impulsów 




C) 


A 


1 2 3 4 5 6 7 



-o U? 


t>) 


,C' d 2 
43 - 


T>? 



+ 


^Twnnr 

! I I i i i i l 


J 


f 


r 


i r 



Rozładowanie 


A 


u 2 




—° U 2 


Rys. 2.82. Kształtowanie napięcia liniowo-schodkowego: a) zasada sterowania prądowe¬ 
go; b) zastosowanie układu z diodą pompującą; c) przebiegi - wejściowy i wyjściowy 


2.8.2. Generatory fal trójkątnych i fal quasi-sinusoidainych 

Falę trójkątną można wytworzyć przez całkowanie fali prostokątnej, otrzy¬ 
manej np. przez ograniczanie przebiegu okresowego. Można również użyć 
układu przedstawionego na rys. 2.83a, zawierającego dwa WO. Pierwszy 
pełni funkcje komparatora regeneracyjnego, drugi zaś pracuje w układzie 
integratora. Przebieg wyjściowy « 2 powstaje przez całkowanie napięcia pro¬ 
stokątnego u 2 o poziomach ± U 0 wytwarzanych przez na skutek prze¬ 
łączania go napięciem u 3 , powstającym w dzielniku R±, R 2 w rezultacie 
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Rys. 2.83. Wytwarzanie fali trójkątnej w układzie z dwoma WO: a) schemat układu; 
b) wykres napięcia przełączającego W, 


nakładania się w nim napięć u lt u 2 . Przełączenie następuje w chwili zrówna¬ 
nia napięć na końcówkach wejściowych W t , po przełączeniu zmienia się 
kierunek u 2 . Na rysunku 2.83b jest wykreślony przebieg napięcia w 3 przełą¬ 
czającego W 1 , na tle wykresów napięć u 2 i u 2 , które składają się na przebieg 
« 3 zgodnie ze wzorem 


« 3 = u t 


Ri 

Ri + R-i 


+ u 2 


.A 


(2.61) 


Okres T fali trójkątnej o napięciu szczytowym U P można wyznaczyć po 
przyrównaniu dwóch określeń pochodnej u' = dujdt. Bezpośrednio z wykresu 
napięcia u 2 otrzymuje się u' = U P /(4T), a dla układu Millera u' = U 0 /(RC). 
Ponieważ w chwili przełączenia u 3 = 0, czyli U 0 /R 1 = U P /R 2 , otrzymuje się 

T=4RC (2.62) 

R i 

Jeżeli poziomy napięcia U 01 , U D2 na wyjściu W x nie są jednakowe, 
wystąpi asymetria kształtu fali trójkątnej. Do zapewnienia symetrii można 
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użyć symetrycznego ogranicznika dwustronnego na wyjściu W x , np. z dio¬ 
dami Zenera. Asymetria może być wprowadzona celowo, jeżeli chodzi o wy¬ 
tworzenie fali o niejednakowych półokresach ,) . 

W układzie można regulować częstotliwość zmieniając stałą RC lub 
stosunek R 2 /R i - w tym drugim przypadku wystąpi jednak również zmiana 
amplitudy U P . Przy regulacji częstotliwości symetria (asymetria) kształtu fali 
będzie zachowana. 



Rys. 2.84. Układ z rys. 2.79 zmodyfikowany w celu kształtowania fali trójkątnej niesymet¬ 
rycznej; fragment schematu u góry ilustruje możliwość regulacji pólokresów drgań przy 
T = const 


Na rysunku 2.84 przedstawiono układ zmodyfikowany, w którym dzięki 
zastosowaniu diod D u D 2 stałe czasowe dla dodatnich i ujemnych połówek 
fali mogą być niejednakowe. Długości półokresów fali T A , T B w tym układzie 
wynoszą 


T A = 2R A C^-; T b = 2R b C (2.63) 

Długość półokresów można regulować oddzielnie, zmianą wartości R A 
i R b . Zastosowanie regulacji potencjometrycznęj, gdy R A + R B = 2R = const, 
powoduje, że regulacji jednego półokresu towarzyszy regulaq'a drugiego pół- 
okresu w przeciwną stronę, okres drgań bowiem jest stały 

T=T a +T b = 2(R a + R b )C^ = 4 RC (2.64) 

K x K x 


Stosowana w tym podręczniku nazwa „półokres” nie oznacza połowy okresu, lecz do¬ 
datnią lub ujemną część przebiegu impulsowego okresowego. 
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Rys. 2.85. Zastosowanie układu różnicowego do kształtowania quasi-sinusoidy 


Z fali trójkątnej można ukształtować przebieg quasi-sinusoidalny. Źród¬ 
ła fal quasi-sinusoidalnych (często o małej zawartości harmonicznych) są 
popularne, w wielu zastosowaniach są prostsze i wygodniejsze od typowych 
generatorów sinusoidalnych, mających na ogół złożoną budowę i mały za¬ 
kres przestrajania. Do kształtowania sinusoidy można używać różnego ro¬ 
dzaju układów nieliniowych, np. dzielników diodowo-rezystorowych, ukła¬ 
dów różnicowych o charakterystyce opisanej wzorem (2.20). Przebieg kształ¬ 
towania quasi-sinusoidy jest przedstawiony na rys. 2.85. Jeżeli przyjmiemy 
dla pierwszej ćwiartki okresu 

=4 U P Ąr (2.65) 


napięcie u 2 można opisać następująco, stosując wzór (2.20): 


u 2 — I 0 R c th 




( 2 . 66 ) 


Zasadniczy problem to dobranie odpowiedniej amplitudy U P . Przyjmując, że 
zależność (2.66) przybliża ćwiartkę sinusoidy 
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b) NAP2F KIR 
V scalę 
for: 1 


UN 


U RO 



Rys. 2.86. Różnicowy układ kształtujący ze WO: a) układ przystosowany do analizy 
komputerowej; b) wykresy napięć 


U 2 = / 0 .K c sin 



(2.67) 


należy zastosować amplitudę U P — nę T « 80 mV. Otrzymuje się wtedy am¬ 
plitudę fali wyjściowej U Q = I 0 R C th (k/2) = 0,917 • I 0 R C . 

Układ praktyczny tego rodzaju jest pokazany na rys. 2.86a. Układ prze¬ 
analizowano za pomocą następującego zadania sformułowanego w języku 
programu NAP2: 
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*CIRCUIT:TSIN2 (trojkat/sinus) 

TRIANG/TAB2/ 0 0 .25M -1 .75M 1 IM 0 

TX/NPN/ IS 5E-15 VT .026 AF .992 AR .56 TF ,2N TR 5N > 

CE 2.5P CC 1.8P GA .333 FI .8 NG 2.5E-4 GS .2 
Tl 7 3 4 TX;T2 6 5 4 TX 

RG 1 0 50 E 5*TRIANG(TIME);RO 2 0 10K;RB 1 3 10K 
RB1 3 0 150;RB2 5 0 150;RC1 7 8 5K;RC2 6 8 5K 
RCS 8 0 .1 E 2;REE 4 0 47K E -15 
GIN 6 7 1 E-6; V0P 2 0 VGIN;RF1 7 2 20K;RF2 6 0 20K 
•TIME 0 IM 

•DCTR *GRAPH VI *F 10 VRO 
•RUN 

W układzie zastosowano WO (w zadaniu opisany makromodelem upro¬ 
szczonym), zapewniający małą impedancję wyjściową i dużą amplitudę, wy¬ 
nikającą ze wzmocnienia RFl/RCl = RF2/RC2 = 4 V/V w stosunku do syg¬ 
nału na wyjściu nieobciążonego układu różnicowego. Prąd I 0 ss 0,3 mA 
zapewnia iloczyn I 0 R C m 1,5 V, tzn. przy wzmocnieniu 4 V/V napięcie wyj¬ 
ściowe może zmieniać się w granicach ok. +6 V. Układ przystosowano do 
wytwarzania na wyjściu napięcia o amplitudzie ok. 5 V, przy sterowaniu ze 
źródła o amplitudzie fali trójkątnej 5 V, przez dzielnik napięcia RB, RB1 . Na 
zaciskach wejściowych układu różnicowego występuje napięcie o amplitudzie 
U P « 74 mV. Przy przyjętych parametrach układu taka amplituda jest op¬ 
tymalna pod względem zniekształceń. Współczynnik zawartości harmonicz¬ 
nych (przy T= 1 ms), obliczony z rozkładu Fouriera dla dziesięciu har¬ 
monicznych, wynosi zaledwie ok. 1,4%. Celowo zastosowano małe napięcie 
zasilające U cc = 2 V, aby zmniejszyć wyjściową składową rodzaju wspól¬ 
nego, jaka w rzeczywistym układzie powstaje na skutek niezupełnie identycz¬ 
nych wartości rezystancji RCl, RCl, i RFl, RFl. 

Jako przekształtniki trójkąt-sinusoida stosuje się również układy różnico¬ 
we unipolarne [5] i bardziej złożone układy bipolarne [8], dla których jest 
osiągalny współczynnik zawartości harmonicznych mniejszy niż 0,2%. 
W układy tego rodzaju są wyposażane konstrukcje scalonych generatorów 
przestrajanych napięciem (typu VCO), stosowanych m.in. w urządzeniach pętli 
fazowej, dzięki czemu na wyjściach zapewnia się jednocześnie kilka rodzajów 
synchronicznych przebiegów, np. prostokątny, trójkątny i sinusoidalny. 

PROBLEMY I ZADANIA 


1. Jakiego rodzaju funkcję realizuje układ z rys. 2.8, jeżeli 

a) nie jest spełniony warunek = 1; 

b) rezystancje R nie są dokładnie takie same? 

2. Naszkicować układy realizujące następujące funkcje: 
a) y = Ax 2 ; 

b )y = Bx 3 ; 

c) y = Cx 1 ' 2 (A, B, C- stałe). 



Problemy i zadania 


183 



-Uee=-5V 


Rys. 2.87 


3. Zaproponuj układ, który sterowany sygnałem = 1 V - sin {In • 400 Hz • t) wytwarzałby 
sygnał u 2 = 1 V ■ cos ( 2n ■ 800 Hz • 0* 

4. Jakiego rodzaju funkcję realizuje układ z rys. 2.87a? 

5. Wykaż, że przy identycznych tranzystorach o charakterystykach wykładniczych i dużym 

wzmocnieniu układ z rys. 2.87b realizuje funkcję I — (1\ + + Ą) 112 . 

6. Zaprojektuj układ do pomiaru wartości średniej prostowanych sygnałów zmiennych 
(np. sinusoidalnych) w zakresach 1 V, 3 V, 10 Y. Wymagana rezystancja wejściowa 
R t > 1 MQ. Na wyjściu jest przewidziany miernik wychyłowy o liniowej skali, o prądzie 
maksymalnym I M = 2 mA i rezystancji R M = 100 Cl. 

7. Zaprojektuj układ jak w zadaniu 5, lecz do pomiaru wartości szczytowych. 

8. Zaprojektuj watomierz z miernikiem wychylowym jak w zadaniu 5, lecz ze skalą logaryt¬ 
miczną z podziałkami 100 mW, 1 W, 10 W. Watomierz ma mierzyć moc w zakresie częstot¬ 
liwości akustycznych wydzielaną na rezystancji R L od 10 Q do 40 Q. 
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9. Narysuj charakterystykę ogranicznika z rys. 2.87c. 

10. Narysuj charakterystykę układu z rys. 2.87d. 

11. Ułóż program komputerowy i przeanalizuj działanie układu przylegania dla przebiegów 
z rys. 2.37, zakładając początkowo R g = 0, R 0 = oo, a następnie np. R g = 200 Q, 
R 0 = 10 k£2. Przyjmij parametry typowej diody i np. T = 50 ps, C = 0,1 pF. 

12. Zaprojektuj układ służący do modulacji długości impulsów, działający na zasadzie przed¬ 
stawionej na rys. 2.87e, o charakterystyce tJT = 0,5 - u m /10 V. 

13. Zaproponuj układ wytwarzający napięcie quasi-paraboliczne, przy sterowaniu falą trój¬ 
kątną. 

14. Na rysunku 2.87f przedstawiono „bo ot strap” - układ służący do wytwarzania liniowej 
podstawy czasu. Przeanalizuj działanie układu (do czego służy dioda D?), naszkicuj przebieg 
napięcia u po otwarciu klucza S na czas t r = 10 ps i po ponownym jego zamknięciu. Wykaż, 
że układ może być rozpatrywany jako odmiana kluczowanego integratora Millera. 
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GENERATORY DRGAŃ SINUSOIDALNYCH 


PODSTAWOWE RODZAJE GENERATORÓW DRGAŃ SINUSOIDALNYCH 

Drgania sinusoidalne (harmoniczne) są uważane za podstawowy rodzaj 
drgań fizycznych. Ten punkt widzenia jest w naszej świadomości głęboko 
zakorzeniony, jako wniosek wypływający z obserwacji Natury, a ponadto 
jako dobrze ugruntowany teoretycznie, gdyż na podstawie rozkładu Fourie¬ 
ra wszelkie drgania fizyczne mogą być interpretowane jako składające się 
z pewnej liczby drgań harmonicznych. Źródła drgań sinusoidalnych znaj¬ 
dują liczne zastosowania, np. w radiokomunikacji, w miernictwie wzmac¬ 
niaczy i torów przesyłowych różnego typu, a źródła o dużej stałości częstot¬ 
liwości służą również do generacji wzorcowych interwałów w systemach 
opartych na pomiarze czasu. 

Idealny generator drgań sinusoidalnych (w skrócie GDS) powinien wy¬ 
twarzać napięcie opisywane funkcją 

u(t) = U sin(2nft + <P) (3.1) 

o trzech parametrach (U,/, &) stałych. W rzeczywistych generatorach drga¬ 
nia są zaburzone w stosunku do idealizowanego opisu (3.1), dlatego można 
rozważać fluktuacje amplitudy U, częstotliwości/bądź fazy początkowej <P. 
Ponadto, występują wyższe harmoniczne częstotliwości podstawowej, będą¬ 
ce konsekwencją nieliniowości elementów układu generatora. Kwestia, jaki¬ 
mi parametrami najlepiej wyrazić te zaburzenia i zniekształcenia, nie zawsze 
jest oczywista, zależy na ogół od przyjętej techniki pomiarów i obserwacji 
drgań oraz od zastosowania generatora. 
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Są dwa kierunki konstruowania generatorów: 

a) źródła drgań o dużej stałości częstotliwości (generatory częstotliwości); 

b) źródła energii prądu zmiennego, gdy na pierwszym planie stawia się pro¬ 
blemy otrzymania dużej mocy i dużej sprawności energetycznej, a prob¬ 
lem stałości częstotliwości jest mniej ważny (generatory mocy). 

W tym rozdziale omówimy podstawowe rodzaje GDS małej mocy, bez 
wnikania w problemy konstrukcyjne i aplikacyjne, lecz z omówieniem warun¬ 
ków powstawania drgań i problemów wiążących się ze stałością częstotliwości. 
Pod względem rozwiązań układowych GDS dzieli się na: 

1. generatory LC ze sprzężeniem zwrotnym; 

2. generatory LC z elementami o ujemnej rezystancji; 

3. generatory RC (ze sprzężeniem zwrotnym); 

4. generatory ze stabilizacją piezoelektryczną (np. kwarcowe). 

Stałość częstotliwości GDS, określana stosunkiem odchylenia częstotli¬ 
wości <5/ do częstotliwości nominalnej f, zależy od rodzaju generatora i od 
zastosowanego ewentualnie sposobu stabilizacji. Głównymi czynnikami po¬ 
wodującymi zmianę częstotliwości są: starzenie się elementów oraz zmiany 
napięć zasilających, obciążenia, temperatury. Poza wzorcami atomowymi, 
najlepszą stałością długoterminową (np. miesięczną) odznaczają się generato¬ 
ry kwarcowe, których stałość 8f/f w prostych rozwiązaniach może wynosić 
10~ 6 /l(r 7 , a w specjalnych rozwiązaniach generatorów wzorcowych (przy 
zastosowaniu termostatów) może przekraczać 10“ 8 i sięgać stałości 
5 • 10~ lo /miesiąc. Stałość krótkoterminowa jest odpowiednio większa, np. 
stałość dobowa może być rzędu 10~ 8 , a dla specjalnych generatorów wzorco¬ 
wych typu stacjonarnego nawet rzędu 10~ 12 . Stałość generatorów LC zwykle 
jest rzędu 10 _3 /10 -4 ', natomiast stałość generatorów RC - rzędu 10 -2 . 


3.2. WARUNEK GENERACJI 


3.2.1. Generatory LC i RC ze sprzężeniem zwrotnym 


Powstawanie drgań najprościej tłumaczy się niestabilnością wzmacniacza 
objętego sprzężeniem zwrotnym (rys. 3.1). Dla tego układu można określić 
transmitancje k u i /?„ wyrażające wzmocnienie i sprzężenie zwrotne (w przy¬ 
bliżeniu liniowym) 




(3.2a,b) 


Układ staje się niestabilny przy spełnieniu warunku, nazywanego warunkiem 
generacji 




(3.3) 
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Rys. 3.1. Generator jako wzmacniacz 
objęty sprzężeniem zwrotnym 


Ponieważ k u i /? u są wielkościami zespolonymi, tj. 

K Pu = Re (K Pu) + J Im (k u p u ) = \kj u \• exp (j<p a ) (3.4) 

to warunek generacji można przedstawić w postaci dwóch równań: 

I KPu I = Re (K Pu) = 1 i Im (K Pu) = 0 ( lub <Pu = 0) (3.5a,b) 

z których pierwsze jest zwane warunkiem amplitudy, drugie zaś warunkiem 
fazy. Ich sens fizyczny jest oczywisty. 

Warunek amplitudy określa moduł wzmocnienia w pętli sprzężenia 
zwrotnego, czyli wyraża konieczność przyłożenia do wejścia wzmacniacza 
części | fi u | napięcia U 2 pobieranego z wyjścia, aby po wzmocnieniu w sto¬ 
sunku | k u | otrzymać znowu napięcie wyjściowe U 2 - przy zewnętrznym 
napięciu sterującym E s = 0. Warunek fazy zaś (Im (k u ft u ) = 0 lub ę u = 0) 
wyraża naturalną konieczność zerowego przesunięcia fazowego sygnału 
w pętli generatora. W praktycznych układach warunek fazy odnosi się często 
tylko do układu sprzężenia zwrotnego (opisywanego transmitancją jS tt ), gdyż 
zakłada się, że przesunięcie fazowe wzmacniacza (części układu generatora 
opisywanej transmitancją k u ) jest pomijalnie małe. Dlatego projektowanie 
i realizacja GDS często sprowadza się do zastosowania takiego obwodu 
sprzężenia zwrotnego, który zapewnia jednoczesne spełnienie obu warunków 
- amplitudy i fazy. 

Trzeba zauważyć, że gdyby układ był rzeczywiście liniowy, to ścisłe 
spełnienie warunku k u f! u — 1 byłoby trudne (a nawet niemożliwe), ze wzglę¬ 
du na rozrzut i pewną fluktuację parametrów układu. Ponadto, spełnienie 
tego warunku - rozważając problem teoretycznie - zapewniłoby tylko pod¬ 
trzymanie drgań już istniejących, pozostawiając problem ich wzbudzenia 
(przy zerowym stanie wyjściowym) nieokreślony. Dlatego przechodząc od 
idealizowanego ujęcia liniowego do rzeczywistych układów, zawsze nieli¬ 
niowych, warunek generacji (3.3) jest zastępowany łatwiejszym do zreali¬ 
zowania - choć silniejszym - warunkiem k u fi u ^ 1 zapewniającym wzbu¬ 
dzenie drgań w początkowym punkcie pracy. Warunki amplitudy i fazy 
przyjmują więc postać 

\KP u \>U cp u = 0 (3.6) 

tzn. zmianie ulega tylko warunek amplitudy. 
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Warunek generacji powinien być dla GDS spełniony tylko dla jednej 
określonej częstotliwości. Zapewnia się to z pewnym przybliżeniem przez 
zastosowanie obwodów selektywnych LC, RC lub RL - ich umiejscowienie 
(we wzmacniaczu lub w obwodzie sprzężenia zwrotnego) nie ma znaczenia. 
Zresztą, samo przedstawienie GDS w postaci podzielonej na dwa bloki, 
jak na rys. 3.1, służy jedynie lepszemu wyjaśnieniu problemu wzbudzania 
się drgań. 



Rys. 3.2. Wzbudzanie się drgań: a) wzbudzanie miękkie; b) wzbudzanie twarde; 
c) wzbudzanie w układzie z automatycznie zmienną polaryzacją 


Wzbudzanie się drgań jest poglądowo wyjaśnione na rys. 3.2, na któ¬ 
rym w tych samych układach współrzędnych U 1 , U 2 przedstawiono charak¬ 
terystyki wzmacniacza i układu sprzężenia zwrotnego. Przyjęto, że charak¬ 
terystyka wzmacniacza jest nieliniowa, a charakterystyka układu sprzężenia 
zwrotnego - liniowa. Symbole U v U 2 mogą oznaczać amplitudy lub warto¬ 
ści skuteczne napięć wejściowych i wyjściowych. Jeśli założymy, że jest speł¬ 
niony warunek fazy, warunek amplitudy dla układu reprezentowanego 
przez wykresy na rys. 3.2a jest dobrze spełniony przymałych amplitudach, 
ponieważ | k u |» 1. Dlatego przy przypadkowym pobudzeniu układu (na¬ 
pięciem szumów lub pod wpływem włączenia zasilania), amplituda drgań 
stopniowo narasta od pewnej wartości początkowej (7(0), do wartości koń¬ 
cowej £/(oo) wynikającej z przecięcia charakterystyk w punkcie S. To naras¬ 
tanie drgań przedstawiono na rysunku kolejnymi skokami wynikającymi 
z przerzutowania punktów charakterystyk wzmacniacza i obwodu sprzęże¬ 
nia zwrotnego, w rzeczywistości zaś proces narastania drgań jest ciągły. 
W czasie narastania amplitudy drgań, wzmocnienie, początkowo duże, sto¬ 
pniowo maleje. W punkcie S wartość |£J staje się równa l/|j8J i dalsze 
powiększanie się amplitudy nie jest już możliwe. 

Opisany proces wzbudzania się drgań jest nazywany wzbudzeniem mięk¬ 
kim, nazwa ta podkreśla łatwość wzbudzania się drgań od najmniejszych 



3.2. Warunek generacji 


189 


przypadkowych pobudzeń. Są generatory wzbudzające się twardo, tzn. trud¬ 
no, przykład charakterystyk takiego układu jest przedstawiony na rys. 3.2b. 
Przy małych amplitudach warunek generacji nie jest spełniony, gdyż 
\k u \< 1/|/?J. Warunek generacji jest jednak spełniony dla amplitud więk¬ 
szych, dlatego do zapewnienia wzbudzenia się drgań należy przewidzieć po¬ 
czątkowe silne pobudzenie układu, np. przy włączaniu napięcia zasilania. 

Łatwe wzbudzanie się drgań jest oczywiście cechą pożądaną, zwykle 
osiąganą odpowiednim ukształtowaniem charakterystyk wzmacniacza i ob¬ 
wodu sprzężenia zwrotnego, a zwłaszcza przez zastosowanie wzmocnienia 
| k u | wielokrotnie większego niż wartość 1 /] /?„ |. Duży nadmiar wzmocnienia 
prowadzi jednak do silnego przesterowania wzmacniacza i na ogół do pracy 
w niekorzystnych warunkach po ustabilizowaniu się amplitudy. Oznacza to 
zwykle pracę mało sprawną i dużą zawartość harmonicznych. Dlatego 
w układach praktycznych stosuje się pomocnicze obwody automatycznej 
polaryzacji, w których pod wpływem narastającej amplitudy drgań wytwa¬ 
rza się rosnące napięcie przesuwające stopniowo punkt pracy wzmacniacza 
w kierunku zapewniającym mniejsze wzmocnienie. Dzięki automatycznej 
polaryzacji zapewnia się początkowe łatwe wzbudzenie i bardziej korzystne 
warun ki pracy w stanie ustalonym. Powstawanie drgań w takim układzie 
jest przedstawione na rys. 3.2c. Zaznaczono na nim kilka kolejnych prze¬ 
kształceń charakterystyk wzmacniacza pod wpływem zmieniającego się na¬ 
pięcia automatycznej polaryzacji. 

3.2.2. Generatory LC z elementami o ujemnej rezystancji 

Działanie generatorów z elementami o ujemnej rezystancji tłumaczy się ich 
zdolnością odtłumiania obwodów rezonansowych LC. Zdolność ta wynika 
z występowaniu odcinka o ujemnym nachyleniu w charakterystykach prą- 
dowo-napięciowych tych elementów. 

Przedstawione niżej rozważania teoretyczne nad generatorami o ujem¬ 
nej rezystancji mają znaczenie większe, niżby to wynikało z zakresu zastoso¬ 
wania tych układów, dlatego, że działanie generatorów LC ze sprzężeniem 
zwrotnym można również interpretować jako odtłumianie obwodu rezonan¬ 
sowego przez współpracujący element aktywny (tranzystor), odpowiednio 
sterowany w celu wywołania efektu ujemnej rezystangi. 

Elementy o charakterystyce ujemnej rezystancji typu N (uzależnione 
napięciowo - np. dioda tunelowa) są stosowane do odtłumiania obwodów 
równoległych, natomiast elementy o charakterystyce typu S (uzależnione 
prądowo - np. tyrystor, tranzystor lawinowy, lampy jarzeniowe) są używa¬ 
ne do odtłumiania obwodów szeregowych. Podstawowe układy generato¬ 
rów LC tego rodzaju wraz z charakterystykami prądowo-napięciowymi ele¬ 
mentów N i S pokazano na rys. 3.3. Odtłumianie obwodów jest możliwe, 
jeżeli w punkcie S 0 , wyznaczonym przez napięcie zasilające E 0 lub prąd 
zasilający I 0 , występuje nachylenie odpowiadające ujemnej rezystancji R v . 
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Straty mocy związane z rezystancją R r w obwodzie równoległym z rys. 3.3a 
mogą być całkowicie skompensowane przy | R v \ = R r , gdyż równoległe po¬ 
łączenie R r i R v jest równoważne rezystancji nieskończenie dużej. Podobnie 
mogą być skompensowane straty mocy w obwodzie szeregowym przy 
|jR p | = R s , bowiem suma rezystancji R s i R v staje się równa zeru. Dokładne 
skompensowanie strat mocy w punkcie S 0 jest jednak pewną idealizacją 
wynikającą z przybliżenia liniowego, nie zapewniającą ani wzbudzenia, ani 
podtrzymania drgań w układzie nieliniowym (poza punktem S 0 ), gdyby je 
w jakiś sposób wzbudzono. Dlatego przyjmuje się warunki silniejsze - dla 
obwodu równoległego |iip| < R r , a dla obwodu szeregowego \R U \^ R s . 



Rys. 3.3. Podstawowe generatory LC z elementami o ujemnej rezystancji: a) obwód 
równoległy odtłumiany z użyciem elementu o charakterystyce typu N\ b) obwód szeregowy 
odtłumiany z użyciem elementu o charakterystyce typu S 


Dla układów zlinearyzowanych z rezystancjami typu N lub S idealizo¬ 
wane warunki generacji - czy też raczej zachowania drgań już wzbudzonych 
- otrzymuje się z założeniem, że wypadkowa admitancja obwodu równoleg¬ 
łego (rys. 3.4a) 


Y = 




1 

j coL 


+ joC 


(3.7a) 


względnie wypadkowa impedancja obwodu szeregowego (rys. 3.4b) 


1 

j coC 


Z = R s + R v + jcoL + 


(3.7b) 
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stają się równe zeru. Prowadzi to do wymienionych wcześniej relacji między 
R r , R s i R v (warunek amplitudy) oraz do określenia kątowej częstotliwości 
drgań r» 0 wzorem Thomsona (warunek fazy) 

co 0 = 27zf 0 = (LQ - 1 ' 2 (3.8) 

Układy liniowe LC z rys. 3.4 mogą być opisane równaniami różnicz¬ 
kowymi drugiego rzędu, typu 

d 2 x „„ dx , 

— + 2S— + rix = 0 (3.9) 



Rys. 3.4. Linearyzowane schematy zastępcze generatorów z elementami rezystywnymi 
o charakterystyce: a) typu N; b) typu S 


Dla układu równoległego (rys. 3.4a) zmienna x wyraża napięcie u. Współ¬ 
czynnik 5, zwany dekrementem lub współczynnikiem tłumienia, zależy od 
wypadkowej rezystancji R wr = R r R v /(R r + R v ) 


5 = 5 r = —— 
R 2 CR 


WR 


(3.10a) 


Dla układu szeregowego (rys. 3.4b) zmienna x wyraża prąd i, a dekrement 
zależy od wypadkowej rezystancji R ws = R s + R v 


5 = 5 S 


Rs ~b Ry _ Rws 
2L ~ 2 L 


(3.1 Ob) 


Właściwości obwodów rezonansowych równie często opisuje się za pomocą 
współczynników Q 0 zwanych dobrociami. Między dekrementami a współ¬ 
czynnikami dobroci obwodów równoległych i obwodów szeregowych za¬ 
chodzą następujące związki: 


Qor — 


COn 


25, 


25 s 


Qos — 


(3.11a,b) 
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Równanie charakterystyczne dla równania (3.9) 

s 2 + 2& + o>§ = 0 (3.12) 

w ogólnym przypadku ma dwa pierwiastki 

(3-13) 

Ogólne rozwiązanie równania (3.9) ma postać 

x(t) = A. y exp(.v 1 i) + A 2 exp(s 2 1) (3.14) 


przy czym A v A 2 - stałe zależne od warunków początkowych. 

Pierwiastki s 2 mogą być rzeczywiste bądź zespolone, zależnie od 
wartości współczynnika dobroci Q 0 . Dla wartości Q 0 spełniających warunek 
|gol > 1/2 pierwiastki są zespolone; dla tych wartości Q 0 można sprowa¬ 
dzić rozwiązanie równania (3.14) do postaci uwypuklającej jego oscylacyjny 
charakter 

x(t) = A exp(— ót) sin^y/fWo — 5 2 t + ij/^j (3.15) 

przy czym A, \f/ - stale zależne od warunków początkowych. 

Przy dodatnich i skończonych wartościach Q 0 rozwiązanie (3.15) opisuje 
oscylacje tłumione (o malejącej amplitudzie), natomiast przy wartościach Q 0 
ujemnych (i skończonych) oscylacje narastają wykładniczo. Przy Q 0 = + o° 
(tj. przy 5 = 0) drgania mają stałą amplitudę i częstotliwość określoną wzo¬ 
rem Thomsona (3.8); układ zapewniający tego rodzaju drgania nazywa się 
układem zachowawczym. Przy | Q 0 \ < 1/2 rozwiązanie (3.15) jest aperiodycz- 
ne, malejące - przy Q 0 dodatnim, rosnące - przy Q 0 ujemnym. Ten ostatni 
przypadek występuje w tzw. generatorach relaksacyjnych, w których zbyt 
duża lub zbyt mała wartość indukcyjności (bądź pojemności) obwodu powo¬ 
duje zmniejszenie | Q 0 \ poniżej wartości 1/2. Różne rodzaje drgań występują¬ 
cych w obwodach są w formie szkicowej przedstawione na rys. 3.5. 

Dokonany przegląd rodzajów drgań w układzie liniowym LC ułatwia 
zrozumienie i interpretację wzbudzania się drgań w układach nieliniowych. 
Dla przykładu, w oscylogramie przedstawiającym typowe narastanie drgań 
w układzie nieliniowym (rys. 3.6) można wyróżnić trzy etapy. Załóżmy, że 
element odtłumiający ma charakterystykę typu S. W pierwszym etapie drga¬ 
nia szybko narastają, gdyż ujemna rezystancja R v elementu odtłumiającego 
dominuje nad rezystancją R s reprezentującą straty energii w obwodzie rezo¬ 
nansowym szeregowym (rys. 3.3c, d i rys. 3.4b). Ze względu na małe am¬ 
plitudy ujemna rezystancja jest w przybliżeniu stała i dlatego w tym etapie 
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obwiednia drgań jest w przybliżeniu wykładnicza - zgodnie ze wzorem 
(3.15). W drugim etapie drgania narastają wolniej, gdyż przy dużych am¬ 
plitudach chwilowy punkt pracy na charakterystyce elementu odtłumiające- 
go wkracza w obszary o mniejszej bezwzględnej wartości ujemnej rezystancji 
lub nawet w obszary o dodatniej rezystancji, przez co średnia wartość ujem¬ 
nej rezystancji ulega zmniejszeniu. W trzecim etapie amplituda drgań stabili¬ 
zuje się, gdyż średnia wartość ujemnej rezystancji elementu odtłumiającego 
zrównuje się co do wartości bezwzględnej z rezystancją strat obwodu. 



b) 


j <Qo<°° 





Rys. 3.5. Drgania w obwodach rezonansowych przy różnej dobroci Q 0 



Rys. 3.6. Typowy oscylogram obrazujący narastanie i stabilizację amplitudy drgań sinusoi¬ 
dalnych 
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Analogiczne rozważania można przeprowadzić dla obwodu równoległego 
odtłumianego z zastosowaniem elementu o charakterystyce typu N (rys. 3.3a, 
b i rys. 3.4a), w którym stabilizacja amplitudy wynika ze wzrostu bezwzględnej 
wartości ujemnej rezystancji R v , aż do zrównania się z rezystancją obwodu R r . 


3.3. UWAGI O LINIOWEJ I NIELINIOWEJ TEORII GENERACJI 

Chociaż samo pojmowanie zasad generaqi drgań nie nastręcza trudności, to 
każdy, kto chce po raz pierwszy zaprojektować generator drgań sinusoidal¬ 
nych, zaczyna natychmiast odczuwać brak wystarczająco dobrych podstaw 
projektowania na poziomie rozwiązań inżynierskich. Poszukujący takich 
podstaw może jednak znaleźć różne metody analityczne, określane jako na¬ 
leżące do liniowej bądź nieliniowej teorii generacji (drgań). 

O liniowej teorii generacji można by powiedzieć, że nie istnieje lub jest 
mało przydatna, skoro podstawową cechą generatorów są nieliniowości 
ograniczające narastanie amplitudy drgań. Trudności związane z analizą 
i projektowaniem generatorów sprawiają jednak, że ceni się nawet te niepeł¬ 
ne wskazówki, jakie wynikają z liniowego ujęcia problemu generacji 
- zwłaszcza, że często praca elementów aktywnych zastosowanych w GDS 
nie różni się istotnie od ich pracy liniowej (małosygnałowej). Zastosowanie 
modelu liniowego może więc być w wielu przypadkach bardzo pomocne, 
przede wszystkim podczas wyznaczania warunków wzbudzania drgań 
i określania ich częstotliwości, np. przy doborze selektywnych obwodów 
sprzężenia zwrotnego. Na podstawie modelu liniowego nie można jednak 
określić np. amplitudy drgań i sprawności energetycznej układu. 

O nieliniowej teorii drgań nie można powiedzieć, że nie istnieje, wręcz 
przeciwnie, stanowi bardzo bogaty dział nauki, szczególnie intensywnie roz¬ 
wijany przez plejadę uczonych od lat dwudziestych XX wieku [1, 8, 9]. 
Znaczny wkład do teorii generacji wnieśli m.in. Janusz Groszkowski [8, 9], 
który prowadził badania nad wytwarzaniem drgań o dużej stałości częstot¬ 
liwości i w 1932 r. sformułował fundamentalną w tej dziedzinie zasadę rów¬ 
nowagi mocy biernej harmonicznych, oraz Jacek Kudrewicz, rozwijający 
teorię generacji i analizę dynamicznych systemów nieliniowych na osnowie 
współczesnych metod matematycznych [10]. 

W ramach nieliniowej teorii drgań stworzono wiele modeli umożliwiają¬ 
cych przeanalizowanie różnych zjawisk występujących w rzeczywistych 
układach generacyjnych. Najbardziej jest znany model opisany równaniem 
van der Pola (porównaj je z równaniem (3.9)) 

- eF{x )-^- + (olx = 0 (3.16) 

w którym występują: stały parametr e i funkcja F(x), opisująca nieliniowe 
i odtłumiające właściwości elementu czynnego współpracującego z obwo- 
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Rys. 3.7. Rozwiązania równania van der Pola (3.17) przy różnych wartościach współczyn¬ 
nika e i przy co 0 = 1 rad/s (x(0) = 0,01) 


dem rezonansowym. Jedna z prostszych analiz dotyczy układu z rezystan- 
cyjnym elementem nieliniowym o charakterystyce będącej krzywą trzeciego 
stopnia. Układ taki można opisać równaniem van der Pola o postaci 

-^--8(1- x 2 ) ^ + co 2 0 x = 0 (3.17) 

Rozwiązanie równania wykazuje silną zależność od wartości parametru e 
(rys. 3.7). Gdy e jest małe, ustalają się drgania zbliżone do sinusoidalnych. 
Przy powiększaniu e drgania zniekształcają się i stopniowo przekształcają 
w przebiegi relaksacyjne o okresie znacznie odbiegającym od okresu drgań 
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własnych obwodu rezonansowego T 0 = 2n/co 0 . Fizycznie duża wartość e 
wyraża bardzo silne odtłumianie obwodu rezonansowego w środkowej czę¬ 
ści charakterystyki elementu nieliniowego oraz bardzo silne tłumienie poza 
jej odcinkiem środkowym. 

Na podstawie równania van der Pola (i innych modeli nieliniowych) 
opracowano różne metody analityczne, jak metoda wolnozmiennej amplitudy 
i fazy, metoda funkcji opisującej, które mogą być stosowane zarówno w ana¬ 
lizie, jak i w projektowaniu układów generacyjnych [1, 2, 6, 10, 12, 13]. 
Z perspektywy czasu należy jednak stwierdzić, że metody te są rzadko używa¬ 
ne przy projektowaniu GDS, ich znaczenie sprowadza się głównie do inter¬ 
pretacji różnych zjawisk. Zasadniczą przeszkodą ich użycia jest trudność 
opisania matematycznego rzeczywistych nieliniowości oraz konieczność opa¬ 
nowania dość złożonego systemu pojęć i zależności. Obecnie projektant GDS 
posługuje się raczej przybliżonym wyobrażeniem modelu generatora - często 
nie odbiegającym od modelu liniowego - który w pierwszej fazie projektowa¬ 
nia służy jedynie do ustalenia kierunków badań laboratoryjnych, zmierzają¬ 
cych do optymalizacji parametrów układu fizycznego. Bardzo dużą pomocą 
są komputerowe badania symulacyjne, które przy dobrym modelu nawet 
mogą zastąpić badania doświadczalne lub zmniejszyć ich zakres. 


3.4. POPRAWKA LINIOWA I POPRAWKA NIELINIOWA CZĘSTOTLIWOŚCI 

Realizacja warunku zerowego przesunięcia fazowego w obwodach GDS za¬ 
leży w decydującym stopniu od przesunięcia fazowego wprowadzanego 
przez zastosowany obwód selektywny. Trzeba zauważyć, że tylko w pros¬ 
tych obwodach LC z pojedynczą rezystancją strat (przedstawionych na 
rys. 3.3) rezonans - rozumiany jako zerowanie się urojonej części impedan- 
cji lub admitancji obwodu - zachodzi zawsze przy częstotliwości co 0 określo¬ 
nej wzorem Thomsona (3.8). Jeżeli rezystancje strat są rozdzielone, częstot¬ 
liwość rezonansowa może ulec przesunięciu, np. dla obwodu z rys. 3.8a 
część urojona admitancji staje się równa zeru przy częstotliwości kątowej 
co określonej następująco: 

0)2 = Tc i + i/e£ * 0)1(1 + xlQl ~ llQl) (3 - 18a) 

przy Qo Ql » przy czym Q L = coL/r L « <w 0 L/r L , Q c = 1 /(coCr c ) a 
» 1 l(o3 0 Cr c ). 

Względną wartość liniowej poprawki częstotliwości dla obwodu równo¬ 
ległego można określić następująco: 


A co R co — a> 0 

a> 0 co 0 


\(VQ 2 c-VQl) 


(3.18b) 
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Rys. 3.8. Obwody rezonansowe: 
a) równoległy, b) szeregowy z rozdzielo¬ 
nymi rezystancjami strat 


Podobnie, dla obwodu szeregowego (rys. 3.8b) znajduje się 

o) 2 = co§(l + l/2£-l/£c) (3.19a) 

przy Q l = R l /(coL ) w R l /(co 0 L), Q c = coCR c « co 0 R c . Jeżeli Q L , Q c » 1, 
to względną wartość liniowej poprawki dla obwodu szeregowego określa 
wzór 


Acos 

co 0 


co — co 0 
co 0 




(3.19b) 


Liniowe poprawki częstotliwości mogą być dodatnie lub ujemne. Ich bez¬ 
względne wartości są małe wtedy, kiedy dobroci Q L , Q c są duże (lub gdy są 
choćby w przybliżeniu jednakowe). 



u 


Rys. 3.9. Układ generatora stosowany przy wyprowa¬ 
dzaniu zależności związanych z nieliniową poprawką 
częstotliwości 


Poprawka nieliniowa częstotliwości wynika z zasady równowagi mocy 
biernej harmonicznych, sformułowanej przez J. Groszkowskiego. Istotę tej 
zasady można zademonstrować rozważając prosty generator przedstawio¬ 
ny na rys. 3.9. Zakłada się, że nieliniowy element typu N nie gromadzi 
energii (jest rezystywny), a jego charakterystyka i(u) jest „cienka” (brak 
histerezy). Te właściwości elementu odtłumiającego zapewniają spełnienie 
warunku 

(j)zrf« = 0 (3.20) 

Zastosowany symbol oznacza całkowanie w pełnym cyklu drgań okreso¬ 
wych, występujących w generatorze. 
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Drgania występujące w układzie można przedstawić w postaci nieskoń¬ 
czonych sum przebiegów harmonicznych 

oo 00 

i = Y 4sin(nmi + a„); u = Y U„sin(ncnt — fi„) (3.21a, b) 

n = 1 n = 1 

Po wykonaniu całkowania według wzoru (3.20) otrzymuje się 

YnI„U„ńnę n = 0 (3.22) 

» = 1 

przy czym ę n = a n — j8 n jest przesunięciem fazowym wprowadzanym przez 
obwód rezonansowy między prąd i napięcie n-tej harmonicznej. Ponieważ 
moc bierną n-tej harmonicznej Pbn określa się iloczynem 0,5 • I n 17„sinę> B , to 
zależność (3.22) można przedstawić w postaci równania wyrażającego bez¬ 
pośrednio równowagę mocy biernych harmonicznych 


Al + Y H ^bn — 0 

n=2 


(3.23) 


Po zastosowaniu znanego określenia impcdancji obwodu rezonansowego 

C O 2 — COq 


Z(co) = R r 1+jfio 


COCO a 


= Jt(co) + jX(a)) 


(3.24) 


i podstawieniu 

X(nco) 


smę n = 


\Z(na))\’ 


4 = /A; U n = 41 Z(nco) | = /A|Z(no>)| 


do równania (3.22), równanie to można przedstawić jeszcze w innej postaci, 
w której występują współczynniki zawartości harmonicznych h n 


X(co) = — Y nX(noo)h% 

n = 2 


(3.25) 


Zawartość harmonicznych powoduje więc, że X(co) < 0, co oznacza, że czę¬ 
stotliwość drgań co jest mniejsza niż częstotliwość rezonansowa co 0 okre¬ 
ślona wzorem (3.8). Różnica Aco^ = co — co 0 (zwana nieliniową poprawką 
częstotliwości) może jednak być mała, jeżeli drgania niewiele różnią się od 
drgań sinusoidalnych. Gdy \Aco N \ <c co 0 /(2Q 0 ), to korzystając z (3.24) 
znajduje się 


X(co) « —2R r Q 0 


Aco n 


co,. 


X(nco) 


R» 


Qo n 2 - 1 


(3.26a,b) 
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Wprowadzenie tych przybliżeń do wzoru (3.25) umożliwia określenie 
względnej wartości nieliniowej poprawki częstotliwości 


Ac% 
£»o 


1 

2fi§ 


n 


_ h 2 

2 __ 1 w 


wl łi 


(3.27) 


W tym przypadku nieliniowa poprawka częstotliwości jest ujemna, od¬ 
wrotnie proporcjonalna do kwadratu dobroci obwodu Q 0 i w przybliżeniu 
wprost proporcjonalna do kwadratu współczynnika zawartości harmonicz¬ 
nych h w widmie prądu. 

Fizycznie można tłumaczyć zmniejszenie częstotliwości generacji tym, 
że wystąpienie wyższych harmonicznych początkowo powoduje zwiększenie 
prądu płynącego przez pojemność i zmniejszenie prądu płynącego przez in- 
dukcyjność obwodu. Do utrzymania równowagi mocy biernych w obu reak- 
tancjach częstotliwość podstawowa musi nieco zmniejszyć się. 

Otrzymana zależność (3.27) jest ogólna w tym sensie, że odnosi się do 
wszelkich układów generacyjnych ze zwykłym obwodem rezonansowym, 
w tym również do omawianego dalej układu Meissnera. Dla pozostałych 
dwóch klasycznych układów generacyjnych, w których stosuje się obwód 
z podzieloną indukcyjnością (układ Hartleya) lub z podzieloną pojemnością 
(układ Colpittsa), można wyprowadzić [8, 9] zależności w zasadzie identycz¬ 
ne ze wzorem (3.27), różniące się jedynie tym, że zamiast czynnika 
n z /(n 2 + 1) występuje dla układu Hartleya czynnik n A /(n 2 + 1), a dla ukła¬ 
du Colpittsa czynnik l/(» 2 + 1). Wskazuje to na większy udział wyższych 
harmonicznych i większą wartość nieliniowej poprawki dla układu Hart¬ 
leya, jest ona natomiast mniejsza dla układu Colpittsa - te różnice wynikają 
z biegunowo odmiennych właściwości filtrujących obwodów sprzęgających 
w tych układach. W układzie Hartleya wyższe harmoniczne są uwydatniane, 
w układzie Colpittsa zaś są one tłumione. 
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3.5.1. Podstawowe układy ze sprzężeniem zwrotnym 

Połączenie trójelektrodowego elementu wzmacniającego (tranzystora bi- 
lub unipolarnego) z obwodem rezonansowym wymaga zastosowania trans¬ 
formatora lub zrealizowania obwodu z gałęziami podzielonymi w celu wy¬ 
odrębnienia trzeciego zacisku. Trzy podstawowe rodzaje takich układów są 
znane jako generatory Meissnera, Hartleya, Colpittsa. 

Budowa generatora Meissnera (rys. 3.10) polega na zastosowaniu trans¬ 
formatora pośredniczącego między obwodem kolektora (drenu) a obwodem 
bazy (bramki). Przekładnia transformatora zapewnia spełnienie warunku 
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amplitudy, a kierunek połączenia uzwojeń zapewnia spełnienie warunku fa¬ 
zy. Generator z rysunku 3.10a, nie zawierający obwodów zasilania, jest 
układem teoretycznym ukazującym tylko samą ideę realizacji obwodu 
sprzężenia zwrotnego (z transformatorem idealnym). 


b ) 





Rys. 3.10. Generator Meissnera: a) układ ogólny - z tranzystorem w konfiguracji wspól¬ 
nego emitera i transformatorem odwracającym fazę; b) przykład schematu praktycznego 
(z automatycznym minusem) 

Schemat praktyczny generatora Meissnera pokazano na rys. 3.1 Ob. Ja¬ 
ko indukcyjność L obwodu wykorzystuje się indukcyjność transformatora. 
Układ jest zasilany napięciem U cc , które służy również do wytworzenia 
wstępnej polaryzacji bazy w celu zapewnienia miękkiego wzbudzenia. Kon¬ 
densator C 1 spełnia dwie funkcje. Po pierwsze, zapewnia małą impedancję 
w obwodzie sterującym dla przebiegów wielkiej częstotliwości (zwiera rezys¬ 
tancję wyjściową dzielnika R t , R 2 ). Po drugie, zapewnia tzw. automatyczny 
minus, czyli zmienia polaryzację elektrody sterującej w miarę narastania am¬ 
plitudy drgań (patrz rys. 3.2c). Napięcie automatycznego minusa narasta 
stopniowo pod wpływem ładowania pojemności C l impulsami prądu bazy. 
Sprawna akumulacja ładunku w Cj wymaga, aby stała czasowa rozładowa¬ 
nia tej pojemności była większa (np. kilkunastokrotnie) zarówno od stałej 
czasowej ładowania, jak i od okresu wytwarzanych drgań. 

Na rysunku 3.11 przedstawiono model liniowy generatora Meissnera, 
nawiązujący do schematu z rys. 3.1. Pętlę sprzężenia zwrotnego rozcięto 
w celu uwypuklenia możliwości podziału na wzmacniacz (układ oznaczony 
k u ) i układ sprzężenia zwrotnego (oznaczony /?„). W tego rodzaju modelach 
pętlę rozcina się zwykle na wejściu wzmacniacza. Rozcięcie ułatwia określe¬ 
nie wzmocnienia pętli k u fi u . Dla zachowania tych samych warunków pracy 
wzmacniacza, do wyjścia układu (do końcówek utworzonych przez rozcię¬ 
cie) musi być dołączona impedancja wejściowa Z x widziana na drugiej parze 
końcówek, w tym przypadku jest to impedancja wejściowa tranzystora. Na¬ 
pięcie wyjściowe jest oznaczone jako U u napięcie wejściowe zaś jako U i 
- przy pętli zamkniętej oczywiście U \ = U v 

Zwykle przyjmuje się - i tak jest w dobrych generatorach - że tranzys¬ 
tor ma dostatecznie dużą częstotliwość graniczną w porównaniu z częstot- 
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liwością generacji, nie wprowadza więc dodatkowego przesunięcia fazowego 
wzmacnianego sygnału (tzn. przesunięcie fazowe jest równe 0, lub n - zależ¬ 
nie od konfiguracji pracy tranzystora). Dlatego przyjmuje się również, że 
impedancja wejściowa ma charakter rzeczywisty, tj. Z x = R 1 (w omawia¬ 
nym przypadku można przyjąć R t — h lle ). Te założenia można zresztą 
osłabić, gdyż ewentualne reaktancje tranzystora związane z wejściem i wyj¬ 
ściem wzmacniacza mogą być rozważane jako należące do obwodu rezonan¬ 
sowego. Powodują one pewne odstrojenie obwodu, łatwe do skorygowania. 
Podobnie można uwzględnić i przesunięcie fazowe wprowadzane przez ele¬ 
ment czynny - tranzystor, więc założenia o jego szerokopasmowości nie 
mają charakteru zasadniczego, są jedynie dogodnym przybliżeniem ułatwia¬ 
jącym analizę. 



Układ. k a 


Układ Pu 


Rys. 3.11. Model generatora Meissnera z rys. 3.1 Oa): a) układ z pętlą rozciętą w obwodzie 
bazy; b) model liniowy układu 


Po uwzględnieniu, że częstotliwość generacji jest równa (lub bardzo bli¬ 
ska) częstotliwości rezonansowej, można pominąć gałęzie L, C obwodu re¬ 
zonansowego, który w modelu generatora będzie reprezentowany jedynie 
przez rezystancję dynamiczną R r . Dalej, za pomocą najprostszego modelu 
tranzystora w postaci sterowanego źródła prądowego o transkonduktancji 
g m , można układ zastępczy generatora Meissnera z rys. 3.1 la sprowadzić do 
prostej postaci przedstawionej na rys. 3.1 lb. Występuje tu zastępcza rezys¬ 
tancja n 2 R u reprezentująca obciążenie wyjścia impedancją wejściową tran¬ 
zystora Zj = i? x sprowadzoną do obwodu kolektora. 
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Moduł wzmocnienia pętli rozciętej \k u (co 0 )P u ((n 0 )\ dla częstotliwości 
rezonansowej <w 0 , nazywany dalej współczynnikiem regeneracji w, może być 
zatem określony w niniejszy sposób (z uwzględnieniem, że k u (a> 0 ) = 
= -gm^R^in 2 KR R + Rpi 2 ), P U ((D 0 )= -l/n) 


U 1 _ ^^n 

Uj ~ 8m R r + R-tf- 


(3.28) 


Ponieważ dla konfiguracji wspólnego emitera g m m P 0 /h ne , R t « h lle to 
po podstawieniu A = fi 0 , n m = s /R r /R 1 można wzór (3.29) przedstawić 
w postaci 

nin 

w — A ■ 7 m , (3.28 a) 

ni + n 2 

Przedstawiony na rysunku 3.12 wykres funkcji w(n) - znormalizowanej 
do wartości A - ujawnia maksimum przy n = n m . Największa wartość 
współczynnika regeneracji jest równa w m — A n m /2. 

Trzeba zauważyć, że n m określa przekładnię transformatora dopasowu¬ 
jącą energetycznie rezystancję obwodu R r do rezystancji wejściowej tranzys¬ 
tora R v Zwykle wzmocnienie pętli przy n = n m jest zbyt duże, dlatego 
w praktyce po wstępnym obliczeniu wartości n m i w m koryguje się wartość 
n na podstawie badań laboratoryjnych i ew. symulacji komputerowej. Do¬ 
bór wartości nie jest krytyczny; z wykresu w(n)/A przedstawionego na 
rys. 3.12, wynika, że w zakresie od n = n m /A do n = 4 n m zmiana wartości 
w jest zaledwie ok. dwukrotna. Przy korygowaniu wartości n należy oczywi¬ 
ście pamiętać o tym, że do wzbudzenia drgań trzeba zapewnić wartość 
w większą od granicznej wartości 1. 



Rys. 3.12. Zależność współczynnika regeneracji w (w postaci znormalizowanej) od 
współczynnika n 
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Przy stosunku R r /R 1 równym ok. 10 wartość n m wynosi ok. 3. Ponie¬ 
waż typowa wartość /J 0 « 100, to w m jest « 150. Jest to wartość stanowczo 
zbyt duża. Celowe jest korygowanie n w stronę wartości większych niż n m , 
gdyż wtedy zastępcza rezystancja n 2 R l (rys. 3.1 lb) jest większa i tłumienie 
obwodu rezonansowego jest mniejsze. 


Przykład 3.1. Obliczyć wartość przekładni n m transformatora dla generatora Meissnera, 
przyjmując rezystancję dynamiczną obwodu rezonansowego R r = 40 kO, oraz zakładając 
wzbudzenie się drgań przy prądzie kolektora l c = 0,5 mA, z zastosowaniem tranzystora w kon¬ 
figuracji wspólnego emitera o współczynniku jft 0 = 100. 


1. Określa się przybliżoną wartość rezystancji wejściowej tranzystora bipolarnego, ze znanej 
zależności 


R, 


Pq(P t 

~ŹT 


0,026 

= 100 - 

0,0005 


= 5200 0 


2. Oblicza się przekładnię n m 



tzn. = J? 0 n m /2 = 0,5 * 100 • 2,8 = 140. Jak można obliczyć, dopiero przy n = 75 (a więc 
przy n » n m ) wartość w zbliża się do 10 - która to wartość jest też zresztą stosunkowo 
bardzo duża. 


Dla n » n m , można wzór (3.28) zastąpić przybliżeniem 


w ~ Po 


Rr 

"Kle 




Rr 

nhiib 


(3.28b) 


W omówionym generatorze Meissnera tranzystor bipolarny pracuje 
w konfiguracji wspólnego emitera (odznaczającej się największym wzmoc¬ 
nieniem mocy). Mogą być budowane generatory Meissnera w konfiguracji 
wspólnej bazy oraz wspólnego kolektora - w tym ostatnim przypadku sto¬ 
suje się podwyższającą przekładnię transformatora. 

Przedstawione rozważania, dotyczące generatora Meissnera z tranzys¬ 
torem bipolarnym w konfiguracji wspólnego emitera mogą być zastosowane 
do generatora Meissnera z tranzystorem unipolarnym w konfiguracji wspól¬ 
nego źródła. Ponieważ rezystancja wejściowa R t tranzystora unipolarnego 
w konfiguracji wspólnego źródła jest bardzo duża, to wzór (3.28) ma postać 
(fc„(&>o)= ~gm R lvPu= -l/n) 


W = 


g m R R 

n 


(3.28c) 


Generatory Meissnera, jako układy wymagające użycia transformatora, 
nie są popularne. Najczęściej są używane generatory Hartleya i Colpittsa. 
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Rys. 3.13. Generatory Hartleya i Colpittsa: a) schemat ogólny; b) układ Hartleya; c) układ 
Colpittsa 


Zasadę budowy „trójpunktowych” generatorów Hartleya i Colpittsa 
wyjaśnia ogólny schemat przedstawiony na rys. 3.13a, w którym obwód 
rezonansowy jest reprezentowany trzema reaktancjami i rezystancją dyna¬ 
miczną R r . Warunek fazy sprowadza się praktycznie do równania warun¬ 
kującego rezonans obwodu 


X 1 + X 2 + X i = 0 (3.29) 

Warunek amplitudy wymaga dostarczenia do wejścia wzmacniacza 
określonej części napięcia wyjściowego, co realizuje się przez podział napię¬ 
cia wyjściowego w dzielniku X u X 2 . Jeżeli przyjąć - jak to uwypukla sposób 
narysowania schematu - że elektrodą wejściową jest emiter (lub źródło 
w przypadku tranzystora unipolarnego), to dzielnik X u X 2 powinien skła¬ 
dać się z reaktancji tego samego typu, aby zapewnić podział napięcia bez 
odwracania fazy, przy spełnieniu warunku amplitudy 

k u ((o 0 )fi u (co 0 ) = k u (co 0 )XJ(X 1 + X 2 )>1 (3.30) 

Tego rodzaju układ z indukcyjnością L podzieloną na części L t i L 2 jest 
pokazany na rys. 3.1 lb - jest to generator Hartleya (rysowany częściej 
w pokazanym obok ujęciu „pionowym”). 

Układ z pojemnością C podzieloną na pojemności C y i C 2 , przedstawio¬ 
ny na rys. 3.lic, jest nazywany generatorem Colpittsa. Tak jak dla układu 
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Hartleya L = L x + L 2 , tak dla układu Colpittsa 1/C = 1/C X + 1/C 2 , tzn. 
częstotliwość rezonansową co 0 dla obu układów określa się wzorem (3.8). 

Ponieważ zwykle wzmocnienie napięciowe k u jest duże, to przy k u » 1 
spełnienie warunku (3.30) jest łatwe nawet przy X x « X 2 , tj. przy L 1 « L 2 
(dla układu Hartleya) lub C 1 » C 2 (dla układu Colpittsa). Ta relacja 
(X 1 « X 2 ) jest bardzo ważna, ze względu na to, że reaktancja X x jest bocz¬ 
nikowana rezystancją wejściową R x tranzystora. 

Skończona wartość rezystancji R x powoduje, po pierwsze, dodatkowe 
tłumienie całego obwodu rezonansowego. Tłumienie to jest w przybliżeniu 
równoważne dołączeniu do zacisków całego obwodu rezystancji zastępczej 
równej R 1 • n 2 , przy czym n = (X 2 + X 2 )/X 1 - współczynnik podziału na¬ 
pięcia (dla układu Hartleya n = l + L 2 /L t , dla układu Colpittsa zaś 
n = 1 + CJC 2 ). Zmniejszenie wpływu rezystancji i? 1 na dobroć obwodu 
polega na przyjęciu możliwie dużego współczynnika n - zapewniającego 
jednak wartość współczynnika regeneracji w = k u ((o 0 )/n dostatecznie dużą 
w celu ułatwienia wzbudzenia się drgań. Po drugie, rezystancja R x obciąża¬ 
jąc dzielnik X v X 2 zaburza jego działanie, gdyż mimo reaktancji X t , X 2 
tego samego typu dzielnik ten będzie jednak przesuwał fazę dzielonego na¬ 
pięcia. Jest oczywiste, że wpływ rezystancji R x będzie znikomo mały, gdy 
X 1 « X 2 , i gdy X x « R v 

Wartości n potrzebne do spełnienia warunku generacji można wyzna¬ 
czyć rozważając układ generatora w przybliżeniu liniowym, przyjmując te 
same założenia dotyczące właściwości tranzystora, jakie były przyjęte pod¬ 
czas analizy modelu generatora Meissnera. Jest oczywiste, że wyniki analizy 
liniowej będą określać n jedynie w grubym przybliżeniu i że warunki genera- 
q'i mogą być zapewnione w dużym zakresie wartości n. Dlatego analizę 
liniową można przeprowadzić stosując najprostszy model tranzystora, po¬ 
dobnie, jak dla generatora Meissnera. 

Dla przykładu układ Colpittsa z rys. 3.13c, przedstawiony w postaci 
z rozciętą pętlą na rys. 3.14a, można przedstawić w postaci prostego sche¬ 
matu zastępczego jak na rys. 3.14b, w którym występuje rezystancja wej¬ 
ściowa tranzystora w konfiguracji wspólnej bazy R x m h llb oraz transkon- 
duktancja g m « h 21b /h llb = x 0 jh llb . Układ można uprościć jeszcze bar¬ 
dziej transformując rezystancję R x na zaciski obwodu rezonansowego 
w stosunku n 2 - co przedstawiono na rys. 3.14c. W tym układzie przy 
dużej wartości R t i dużym współczynniku podziału n wartość pojemności 
Ci - jaką należałoby przyjąć przy przekształcaniu układu C u C 2 , R x 
towarzyszącemu transformowaniu rezystancji R x na zaciski obwodu - jest 
praktycznie bliska C v Dlatego poprawka liniowa częstotliwości może być 
pomijalnie mała. 

Przy częstotliwości rezonansowej prądowe źródło sterowane wytwarza 
napięcie na rezystancji dynamicznej obwodu rezonansowego R r i przetrans- 
formowanej rezystancji o przybliżonej wartości R x n 2 . Podobnie jak w mo¬ 
delu generatora Meissnera, wzmocnienie k u = UJ U i przy częstotliwości 
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Rys. 3.14. Przekształcenia generatora Colpittsa z rys. 3.13c: a) układ z pętlą rozciętą w ob¬ 
wodzie emitera; b) model liniowy układu, uwzględniający bocznikowanie pojemności C, 
przez rezystancję /?,; c) układ uproszczony z rezystancją R } przetransformowaną na zaciski 
obwodu rezonansowego 

rezonansowej określa się iloczynem transkonduktancji g m i wypadkowej re¬ 
zystancji obwodu, w tym przypadku wynikającej z połączenia R r i R^ri 1 . 
Przy P u — l/w prowadzi to do następującego wyrażenia na współczynnik 
regeneracji 

m = = <3 ' 31) 


Jeżeli wykorzystać przybliżenie słuszne dla konfiguracji wspólnej bazy 
g m Ri « a 0 « 1, oraz podstawienie w£ = R r /Ri, to wzór (3.31) sprowadza 
się do wzoru (3.28a), przy czym A — a 0 » 1. 

Można wykazać, że identyczny wzór otrzymuje się dla generatora Mei¬ 
ssnera w konfiguracji wspólnej bazy, z transformatorem o przekładni w. 
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W świetle tych rozważań wykres funkcji w(n)/A może być stosowany 
również dla generatorów Colpittsa. Nietrudno wykazać, że podobne roz¬ 
ważania, kończące się identycznymi wnioskami, można przeprowadzić dla 
generatora Hartleya. W obu układach n wyraża współczynnik podziału na¬ 
pięcia, a n m jest wartością tego współczynnika, zapewniającą dopasowanie 
energetyczne rezystancji obwodu R r do rezystancji wejściowej R v Maksy¬ 
malna wartość współczynnika regeneracji (występująca przy n = n m ) 
w m = AnJ2 = u 0 nJ2 » nJ2. 

Ponieważ stosunek R r /Ri może być rzędu 1000, to w m dla układów 
Hartleya/Colpittsa może być rzędu 15. W praktyce dobiera się wartości w m 
mniejsze, zwykle przez dobór wartości współczynnika podziału reaktancji n. 


Przykład 3.2. Obliczyć wartość współczynnika podziału reaktancji n m w układach Hart¬ 
leya i Colpittsa (przekładni transformatora dla układu Meissnera w konfiguracji wspólnej 
bazy), przyjmując dane z przykładu 3.1. 

1. Określa się szacunkowo rezystancję wejściową tranzystora bipolarnego na podstawie za¬ 
leżności 


Ri * hut 


(p T 


0,026 

-= 52 Q 

0,0005 


2. Oblicza się współczynnik podziału 



Wyprowadzone zależności mogą być zastosowane do układów z tranzystorami unipolar¬ 
nymi, przy przyjęciu R t « 1 /g m - ze względu na pracę w konfiguracji wspólnej bramki. 


Istnieją różne odmiany generatorów Hartleya i Colpittsa. W układzie 
Hartleya często indukcyjności L x , L 2 są sprzężone magnetycznie, tzn. reali¬ 
zuje się je w postaci cewki z odczepem. 

Ważną odmianą układu Colpittsa jest układ Clappa (rys. 3.14a). Ge¬ 
neracja w układzie Clappa jest możliwa jedynie dla częstotliwości większych 
niż częstotliwość rezonansowa obwodu szeregowego L, C 3 , który w tym 
zakresie może spełniać funkcję indukcyjności. Dla częstotliwości bezpośred¬ 
nio po rezonansie szeregowym wartość zastępczej indukcyjności L z jest 
szybko rosnącą funkcją częstotliwości, co wykorzystuje się do zwiększenia 
stałości częstotliwości generatora. W tym celu obiera się pojemności C x , 
C 2 wyraźnie większe (co najmniej kilkakrotnie) od C 3 . Wypadkowa pojem¬ 
ność obwodu, wynikająca z szeregowego połączenia C t , C 2 , C 3 , jest dzięki 
temu tylko nieco mniejsza niż C 3 . Zapewnia to możliwość generacji z czę¬ 
stotliwością rezonansową całego obwodu nieznacznie tylko większą niż czę¬ 
stotliwość rezonansu szeregowego obwodu L, C 3 . Dlatego też wszelkie przy¬ 
padkowe odchylenia częstotliwości są w znacznym stopniu korygowane 
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wskutek silnych zmian zastępczej indukcyjności L z . Dodatnią cechą układu 
jest również to, że można w nim zastosować wartości L, C u C 2 znacznie 
większe niż w konwencjonalnym układzie Colpittsa. Ta właściwość jest waż¬ 
na np. wówczas, gdy wartości pojemności C v C 2 i indukcyjności L, po¬ 
trzebne do zapewnienia częstotliwości generacji, stają się porównywalne 
z pojemnościami i indukcyjnościami rozproszonymi układu. W układzie 
Clappa z reguły stosuje się indukcyjność L dużą w porównaniu z indukcyj- 
nością zastępczą L z („skracające” działanie pojemności C 3 ). Zalety układu 
Clappa są jednak uwarunkowane możliwością zapewnienia stałości i dużej 
dobroci obwodu L, C 3 . 
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Rys. 3.15. Odmiany generatorów LC: a) układ Clappa; b) układ Kuhna-Hutha 


Odmianą układu Hartleya jest generator Ku hn a-Hutha (rys. 3.15b), 
w którym funkcję indukcyjności L Z1 L Z2 spełniają obwody L v C i i L 2 , C 2 . 
Często wzmacniacze rezonansowe przekształcają się w generatory tego ro¬ 
dzaju, jeżeli ich wzmocnienie i pojemność baza-kolektor (bramka-dren) są 
zbyt duże. 


3.5.2. Generatory Hartleya 

Realizacja wszelkich generatorów jest związana ze sposobem ich zasilania. 
Typowe układy zasilania generatorów Hartleya pokazano na rys. 3.16. 

Układ a) reprezentuje zasilanie szeregowe. Dzielnik R bl , R b2 służy do 
wstępnej polaryzacji bazy tranzystora. Napięcie z indukcyjności L 1 steruje 
tranzystor przez pojemność C b , na której po wzbudzeniu się drgań wytwa¬ 
rza się dodatkowe napięcie przesuwające stopniowo punkt pracy tranzys¬ 
tora w kierunku zatkania. Stała czasowa rozładowania pojemności C b po¬ 
winna być duża w porównaniu z okresem drgań (ale zbyt duża wartość tej 
stałej może być przyczyną okresowego zrywania drgań). 

Układ b) reprezentuje zasilanie przez dławik. Obwód rezonansowy jest 
dołączony do kolektora równolegle przez dużą pojemność C b2 . Ten rodzaj 
zasilania jest często stosowany w generatorach dużej mocy, gdyż zapewnia 
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dobre odseparowanie źródła zasilającego, ponieważ przez dławik o dużej 
indukcyjności L D może płynąć praktycznie tylko składowa stała prądu ko¬ 
lektora. Zaletą zasilania dławikowego są również małe straty mocy w ob¬ 
wodzie zasilania, wadą zaś - trudność wykonania samego dławika, który 
przy dużej indukcyjności powinien być pozbawiony rezonansów własnych. 
Inną wadą jest długi i zwykle oscylacyjny proces ustalania się amplitudy 
drgań, związany z ładowaniem pojemności przez dławik po włączeniu 
zasilania. 



Rys. 3.16. Zasilanie generatorów Hartleya: a) szeregowe; b) równoległe przez dławik 
w.cz.; c) zasilanie „od dołu" przez opornik; d) szeregowe w układzie sprzężenia emitero¬ 
wego 


W generatorach małej mocy, w których straty mocy w obwodach zasila¬ 
jących nie są bardzo istotne, stosuje się często zasilanie przez opornik, 
zwłaszcza zasilanie „od dołu”, jak pokazano na rys. 3.16c. Separacja gene¬ 
ratora i źródła zasilającego może być wystarczająco efektywna nawet przy 
stosunkowo małych rezystancjach, gdyż impedancja układów tranzystoro¬ 
wych od strony emitera (źródła w elementach unipolarnych) jest mała. Za¬ 
miast opornika można naturalnie zastosować źródło prądowe. 

W układzie c) zastosowano diodę Zenera utrzymującą stałe napięcie 
bazy. Automatyczną polaryzację zapewnia pojemność sprzęgająca C e , na 
której pod wpływem impulsów prądu emitera powstaje dodatkowe napięcie. 

W układzie d), w którym zastosowano sprzężenie emiterowe, nie ma 
żadnego elementu separującego, dlatego prąd kolektora ze wszystkimi skła¬ 
dowymi wielkiej częstotliwości płynie przez zasilacz, podobnie, jak w ukła¬ 
dzie a) - co nie jest pożądane. 

Na rysunku 3.17 przedstawiono układ generatora Hartleya z zasilaniem 
w obwodzie emitera oraz rezultaty jego symulacji komputerowej na pod¬ 
stawie następującego zadania sformułowanego w języku programu NAP2. 
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*CIRCUIT:HART2 (generator Hartleya z BJT i DZ, F = 10MHz) 

TH/NPN/IS 2E-14 VT .026 NI 1.6 NV 1.2 TF .25N TR 2N > 

AF .99 AR .75 CE 6P CC 4.7P GA .333 FI .68 NG 4E-4 GS 2 

RE 2 0 330 E -10;CEL 2 5 330P;REL 5 3 82 

TX1 1 4 2 TH;C0 1 0 123P;RO 1 0 10K;RB 4 0 15 E -6.8 

L01 3 0 .11 U;RL01 L01 ,22;L02 1 3 1.89U;RL02 L02 .78 

•TIME 0 1E-6 

*TR GRAPH VI 

•RUN: 1 cykl 

•RUN: 2 cykl 

•RUN: 3 cykl 


•RUN: 4 cykl 



Rys. 3.17. Generator Hartleya z zasilaniem przez opornik w obwodzie emitera: a) układ 
przystosowany do obliczeń wg programu NAP2 


Przy symulacji układu diodę Zenera zastąpiono gałęzią ze źródłem na¬ 
pięcia — 6,8 V i rezystancją RB — 15 £2. Uwzględniono rezystancje strat obu 
indukcyjności i rezystancję obciążenia RO = 10 £2. Wzbudzanie się drgań 
przedstawiono na rys. 3.17b (drugi cykl obliczeń), a drgania w stanie ustalo¬ 
nym na rys. 3.17c. Są widoczne zniekształcenia wierzchołków sinusoidy na 
poziomie napięcia kolektora ok. —7 V, zniekształcenia te są skutkiem sil¬ 
nego ograniczania pod wpływem nasycania się tranzystora (przewodzenie 
złącza kolektorowego). W celu zmniejszenia zniekształceń zastosowano re¬ 
zystancję REL ograniczającą impuls prądu emitera. 
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Na rysunku 3.18 przedstawiono układ z tranzystorem unipolarnym złą¬ 
czowym z kanałem typu N, oraz rezultaty jego symulacji komputerowej na 
podstawie zamieszczonego niżej tekstu zadania. 


"CIRCUIT:HART4 (generator Hartleya z NJFET, F = 4MHz) 

TC/NJFET/ BE 1E-3 VP -3 CS 5P CD 5P FJ .75 GA .333 NG 2E-4 

RSD 4 0 .1 £ 10;TF 4 2 3 TC 

RG 2 0 470K;CG 2 1 27P;CO 10 155P;RO 10 5K 

L01 1 3 1 U;RL01 L01 ,65;L02 3 0€U;RL02 L02 1.6;M ŁOI L02 1.5U 

"TIME 0 2.5U 

*TR "GRAPH *Y VRO VCG *Y 
"RUN: 1 cykl 
"RUN: 2 cykl 
"RUN: 3 cykl 



Rys. 3.18. Generator Hartleya z tranzystorem unipolarnym ze sprzężeniem źródłowym: 
a) układ przystosowany do obliczeń wg programu NAP2 

Wykresy pokazują drgania w czasie wzbudzania się i w stanie usta¬ 
lonym. 

Jeden z wykresów dotyczy napięcia na pojemności CG i ukazuje prze¬ 
bieg narastania automatycznego minusa (średnia wartość VCG w stanie 
ustalonym wynosi ok. —1,5 V). Drgania nie mają widocznych zniekształceń 
i wzbudzają się łatwo mimo dużego obciążenia rezystancją RO = 5 kD. Wo¬ 
bec sprzężenia magnetycznego między cewkami, całkowita indukcyjność ob¬ 
wodu wynosi 10 pH. W układach Hartleya niemal z reguły stosuje się in- 
dukcyjności sprzężone (autotransformator, czyli cewka z odczepem) - jest 
to łatwe konstrukcyjnie i może ułatwiać wzbudzenie drgań. 
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b) NAP2F TR 
¥ scalę 
for: 1 


1 U RO 
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C) NftP2F TR 
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Rys. 3.18. Generator Hartleya z tranzystorem unipolarnym ze sprzężeniem? źródłowym, 
wykresy napięcia na obwodzie VRO i napięcia 1 /CG, obrazujące b) narastanie drgań; c) stan 
ustalony 
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3.5.3. Generatory Colpittsa 

Zasilanie generatorów Colpittsa jest nieco trudniejszym problemem niż zasi¬ 
lanie generatorów Hartleya, gdyż tylko jeden element obwodu rezonanso¬ 
wego (cewka) przewodzi prąd stały. Na rysunku 3.19 przedstawiono trzy 
sposoby zasilania generatorów Colpittsa. Układ a) to typowe zasilanie przez 
dławik wielkiej częstotliwości z obwodem rezonansowym dołączonym rów¬ 
nolegle przez pojemność Q>2 - identycznie, jak w układzie z rys. 3.16a. 
W szczególnym przypadku funkcję pojemności C 61 (przeznaczonej do wy¬ 
tworzenia automatycznego minusa) mogą spełniać pojemności C Ł , C 2 , C b2 . 
Wadą zasilania dławikowego jest naturalnie konieczność zastosowania dła¬ 
wika bardzo dobrej jakości - musi on spełniać warunek coL D » | Z Q |, gdzie 
Z 0 - impedancja obwodu rezonansowego. 

Ten problem jest złagodzony w wariancie zasilania dławikowego (lub 
dławikowo-oporowego) przedstawionym na rys. 3.19b, na którym napięcie 
zasilające jest doprowadzone przez cewkę. Gałąź z L D , R D bocznikuje tu nie 
cały obwód rezonansowy, lecz jego część niskoimpedancyjną (dużą pojem¬ 
ność C 1 ), więc nawet przy stosunkowo małej impedancji |i? D + ]coL D | jej 
wpływ tłumiący może być niewielki. W obwodzie zasilania można zastoso¬ 
wać wyłącznie opornik. Bardziej doskonałe byłoby zasilanie ze źródła prą¬ 
dowego, nie powodującego praktycznie tłumienia obwodu. 

Układ c) jest rozwiązany podobnie, jak układ z rys. 3.16c, przy czym 
funkcję pojemności służącej do realizacji automatycznej polaryzacji mogą 
spełniać pojemności obwodu C Ł , C 2 . 

Na rysunku 3.20 jest przedstawiony układ generatora Colpittsa z zasila¬ 
niem od strony emitera oraz wykresy przebiegów napięć obliczone dla tego 
układu na podstawie następującego zadania sformułowanego w języku pro¬ 
gramu NAP2: 



Rys. 3.19. Zasilanie generatorów Colpittsa: a) równolegle przez dławik w.cz.; b) przez 
cewkę obwodu rezonansowego: c) „od dołu": przez opornik 
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Rys. 3.20. Generator Colpittsa z zasilaniem przez opornik w obwodzie emitera: a) układ 
przystosowany do obliczeń wg programu NAP2; b) przebiegi napięć na kolektorze VRO i na 
emiterze VGE 


*CIRCUIT:COL2 (generator Colpittsa z BJT i DZ, F = 10MHz) 
TC/NPN/IS 2E-14 VT .026 NI 1.6 NV 1.2 TF .25N TR 2N< > 

AF .99 AR .75 CE 6P CC 4.7P GA .333 FI .68 NG 4E-4 GS2 
RE 2 0 1000 E -15;TX1 1 4 2 TC;RB 4 0 15 E -6.8;RO 1 0 20K 
LO 1 0 2U;RLO LO 1;C02 3 1 126P;C01 3 0 2500P 
REC 3 2 120;GE 2 0 0 
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TIME 0 2U 

*TR *GRAPH *Y VRO VGE *Y 

*RUN: 1 cykl 

•RUN: 2 cykl 

•RUN: 3 cykl 

•RUN: 4 cykl 

Generator jest zasilany od strony emitera przez rezystancję RE = 
= 1000 Q, w obwodzie bazy jest symulowana dioda Zenera o napięciu 
— 6,8 V. Pojemności obwodu rezonansowego spełniają dodatkową funk¬ 
ię - powstaje na nich napięcie automatycznej polaryzacji, pod wpływem 
ładowania impulsami prądu emitera. Rezystor REC zastosowano w celu 
ograniczenia impulsów prądu emitera, co przyczynia się do zmniejszenia 
zniekształceń przez ograniczenie wzmocnienia w pętli. Wykresy dotyczą eta¬ 
pu stabilizowania się amplitudy drgań (4 cykl obliczeń). Oprócz napięcia 
VRO na obwodzie rezonansowym przedstawiono wykres napięcia VGE na 
emiterze. Oba wykresy są wykonane w tej samej skali, ich stykanie się una¬ 
ocznia nasycanie się tranzystora przy spadku napięcia kolektora do pozio¬ 
mu określonego napięciem na diodzie Zenera. Amplituda napięcia kolek¬ 
torowego jest równa w przybliżeniu napięciu nominalnemu diody Zenera, 
podobnie zresztą, jak w układzie z rys. 3.17a. 

W generatorze z rys. 3.21a zastosowano zasilanie przez rezystangę 
RD = 560 Q i przez cewkę obwodu (typu przedstawionego na rys. 3.19b). 
Przebieg napięcia VRO na drenie tranzystora JFET (rys. 3.21 b) obliczono 
na podstawie następującego zadania: 

CIRCUIT-.COL4 (generator Colpittsa z NJFET, F = 4MHz) 

TC/NJFET/BE 1 E-3 VP -3 CS 6P CD 6P FI .8 GA .333 NG 1E-4 

RD 2 0 560 E 12;TF 1 3 0 TC;RO 1 0 50K 

C02 1 0 183P;C01 2 0 1000P;LO 1 2 10U; RLO LO 1.9 

RG3 0 100K;CG 3 2 1 00P 

•TIME 0 2.5U 

*TR *GRAPH VRO 

•RUN: 1 cykl 

•RUN: 2 cykl 

•RUN: 3 cykl 

•RUN: 4 cykl 

•RUN: 5 cykl 

•RUN: 6 cykl 

Drgania osiągają stan ustalony dopiero po 6 cyklach obliczeń, przy 
czym zniekształcenia są praktycznie niewidoczne. Te cechy - wolne narasta¬ 
nie i brak zniekształceń - są rezultatem dobrania dostatecznie małego 
wzmocnienia w pętli, czyli niezbyt silnego sterowania tranzystora. W po- 
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b) N8F2F n 

¥ scalę - i U RO 

for: i 



Rys. 3.21. Generator Colpittsa z tranzystorem unipolarnym zasilanym przez cewkę obwodu 
rezonansowego: a) układ przystosowany do obliczeń wg programu NAP2; b) obliczony 
przebieg napięcia drenu 

dobny sposób można by zmniejszyć zniekształcenia również w układach 
opisywanych uprzednio, ale należy uwzględnić również i to, że po zmniej¬ 
szeniu wzmocnienia każdy generator staje się wrażliwy na zwiększenie ob¬ 
ciążenia (np. może nastąpić zerwanie drgań). 

3.5.4. Generatory z elementami o ujemnej rezystancji 

Ogólną nazwą „elementy o ujemnej rezystancji” obejmuje się diody tu¬ 
nelowe, przyrządy półprzewodnikowe specjalne - jak diody Gunna, lawino- 
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wo-przelotowe diody IMPATT (ang. impact-amlanche transit-time diodę) 
oraz elementy o ujemnej rezystancji wytworzonej sztucznie przez sprzężenie 
zwrotne. 

Układy generacyjne z diodami tunelowymi odpowiadają dokładnie 
układowi z rys. 3.3a. Są stosowane w zakresie dużych częstotliwości, leżą¬ 
cych poza zwykłym zakresem częstotliwości radiowych (kilkaset MHz), 
w którym zalety diody tunelowej równoważą trudności jej użycia. Trudności 
wiążą się przede wszystkim z tendencją do wzbudzania się drgań o częstot¬ 
liwościach wynikających z reaktancji oprawki i doprowadzeń diody tunelo¬ 
wej, a również z małą amplitudą drgań i kłopotami w uzyskaniu właściwego 
dopasowania układu do obciążenia. 

Diody specjalne (Gunna, IMPATT, inne) są używane do generacji mik¬ 
rofal, z zastosowaniem rezonatorów typowych dla techniki mikrofalowej. 



Rys. 3.22. Generator LC z ujemną rezystancją wytworzoną sztucznie: a) układ z kluczem 
różnicowym; b) przebiegi czasowe prądów i napięcia na obwodzie rezonansowym 

W zakresie częstotliwości radiowych są stosowane generatory tranzys¬ 
torowe z ujemną rezystancją wytworzoną przez sprzężenie zwrotne. Tego 
rodzaju prosty układ jest zamieszczony - tytułem przykładu - na rys. 3.22, 
na którym przedstawiono również przebiegi prądów i napięć. Obwód rezo¬ 
nansowy LC o rezystancji dynamicznej R wr jest pobudzany do drgań im¬ 
pulsami prostokątnymi prądu o amplitudzie lei wynikającej z oddziaływa¬ 
nia napięcia zasilającego — U EE w obwodzie emitera tranzystora T v Napię¬ 
cie na obwodzie rezonansowym, nakładające się na składową stałą U cc , 
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powoduje przełączanie prądowego klucza różnicowego 7\, T 2 w chwilach 
zrównania się napięć u ci i U cc . W rezultacie do obwodu emitera tranzys¬ 
tora 7\ jest okresowo doprowadzany impuls prądu Io, który wyłącza tran¬ 
zystor T t (przy spełnieniu warunku I 0 R e > U EE ). 

Przebieg prostokątny prądu i ci zawiera składową podstawową o am¬ 
plitudzie (2/te)/ c1 , zatem amplitudę napięcia kolektorowego U c można okre¬ 
ślić wzorem 

U c = -— Ici^wr (3.32) 

n 

(zakłada się, że nie występuje nasycenie tranzystora, tj. U c < U cc ). 


3.5.5. Uwagi dodatkowe 

Do zapewnienia stałości częstotliwości i amplitudy drgań oraz małych znie¬ 
kształceń, przy konstruowaniu GDS typu LC należy przestrzegać kilku 
prostych zasad. Po pierwsze, trzeba używać obwodów rezonansowych o du¬ 
żej dobroci Q 0 i o parametrach L, C możliwie ustabilizowanych. Duża 
dobroć Q 0 - zależna od dobroci użytych cewek i kondensatorów zapewnia 
skuteczną filtrację harmonicznych oraz małe wartości poprawek częstotliwo¬ 
ści - liniowej i nieliniowej. Stałość częstotliwości jest zależna przede wszys¬ 
tkim od stałości iloczynu LC. Na podstawie wzoru (3.6) można określić 
zmiany częstotliwości rezonansowej A co przez zmiany indukcyjności AL 
i pojemności AC 


A co _ 1 / AL AC \ 

W~~2[ir + ~c~J 


(3.33) 


Zmiany AL, AC zależą od wielu czynników: od upływu czasu, zmian 
temperatury, wilgotności i ciśnienia powietrza, a również od zmian napięcia 
zasilającego, gdyż reaktancje elementu czynnego (np. tranzystora) wchodzą 
w skład reaktancji obwodu rezonansowego. Cewki na ogół mają mniejszą 
dobroć i gorszą stałość niż kondensatory (czasem ze względu na ruchomy 
rdzeń magnetyczny), dlatego w praktyce zwykle właściwości elementów in¬ 
dukcyjnych decydują o dobroci obwodu i stałości częstotliwości. Również 
dlatego uważa się, że generator Colpittsa - układ o jednej tylko cewce - jest 
lepszy niż układ Hartleya. Ocenę tę wspiera się argumentem, że nieliniowa 
poprawka częstotliwości dla układu Colpittsa jest mniejsza. Argument nie 
jest w pełni przekonywający, gdyż w typowych przypadkach obwodów 
o dobroci Q 0 rzędu setek i małych zniekształceń (h ^ 0,1) nieliniowa po¬ 
prawka dla każdego układu generatora jest bardzo mała. 

Do zapewnienia dobrej stałości częstotliwości należy przyjmować war¬ 
tości L, C takie, aby udział zawartych w nich rozproszonych pojemności 
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i indukcyjności układu, zwykle bardzo zależnych od warunków pracy, był 
możliwie mały. Korzystnie pod tym względem przedstawia się generator 
Clappa (rys. 3.15a). 

Powinno się zapewniać miękkie wzbudzenie drgań i dlatego, ą również 
ze względu na przewidywane obciążenie, współczynnik regeneracji powinien 
być odpowiednio duży. Zbyt duża wartość współczynnika regeneracji może 
jednak być przyczyną dużych zniekształceń, wynikających z przesterowania 
tranzystora i przekraczających możliwości filtracyjne obwodu. Może rów¬ 
nież być przyczyną modulacji amplitudy lub nawet relaksacyjnego zanika¬ 
nia drgań. Szczególną skłonnością do relaksacji odznaczają się układy o du¬ 
żym wzmocnieniu w pętli i o dużej stałej czasowej układu automatycznej 
polaryzacji. W praktyce należy więc raczej dążyć do stosowania współczyn¬ 
nika regeneracji nieznacznie tylko przekraczającego najmniejszą wartość 
w = 1 (np. w zakresie w = 1,1/1,5). Wartość w jest wprawdzie dość trudna 
do obliczenia a priori, jednak przy badaniu generatora o wartości w można 
sądzić na podstawie prędkości narastania drgań. 

Generatory LC są często używane jako przestrajane generatory labora¬ 
toryjne. Przestrajanie polega na zmianie parametrów L, C - najczęściej sto¬ 
suje się zmianę pojemności obwodu, przy zastosowaniu kondensatorów po¬ 
wietrznych i warikapów. 

Ocenę jakości GDS wysokiej klasy opiera się na badaniach stałości czę¬ 
stotliwości i monochromatyczności widma generowanego sygnału. Przy ba¬ 
daniach stałości częstotliwości wykorzystuje się metody statystyczne (wa¬ 
riancja Allana) - omówienie tych problemów można znaleźć w literaturze 
specjalistycznej [4, 5]. 

Określenie maksymalnych możliwych do osiągnięcia częstotliwości ge¬ 
neracji jest ryzykowne, obecnie (1997 r.) osiąga się ok. 100 GHz dla tranzys¬ 
torów bipolarnych heterozłączowych oraz ok. 150 GHz dla tranzystorów 
MESFET z arsenku galu z zastosowaniem rezonatorów mikrofalowych. 

Przyjmuje się, że przesunięcie fazowe wprowadzane przez tranzystor 
nie musi być uwzględniane (nie musi prowadzić do modyfikowania ob¬ 
wodu sprzęgającego), jeżeli nie przekracza 20°-30° (co w przybliżeniu od¬ 
powiada częstotliwościom w zakresie do ok. 0,36-0,58 wartości f T ). Małe 
przesunięcie fazowe jest bowiem łatwo korygowane nieznacznym dostroje¬ 
niem obwodu. Jest oczywiste, że niestałość przesunięcia fazowego wpro¬ 
wadzanego przez tranzystor musi powodować niestałość częstotliwości ge¬ 
neratora. 


3.6. GENERATORY RC 

Generatory RC są budowane głównie na zakres małych częstotliwości 
(np. 0,01 Hz-200 kHz). Budowa generatorów LC na zakres bardzo małych 
częstotliwości jest trudna ze względu na nierealnie duże gabaryty cewek 
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i kondensatorów, jakie należałoby zastosować. Generatory RC mają 
wprawdzie gorszą stałość częstotliwości niż generatory LC, ale nie zawierają 
cewek, a generowany w nich sygnał ma zwykle bardzo małe zniekształcenia. 



Rys. 3.23. Zasada budowy generatora RC z mostkiem 
Wiena i wzmacniaczem operacyjnym 


Najbardziej jest znany generator RC z obwodem sprzężenia zwrotnego 
w postaci mostka Wiena, rys. 3.23. Współczynnik sprzężenia zwrotnego 
wyraża transmitancja mostka 


U t j ojRC R t 

Pu U 2 1 - o) 2 R 2 C 2 + jlcoRC Rt.+R 2 


(3.34) 


Dla mostka Wiena określa się częstotliwość co 0 , przy której występuje 
minimum modułu transmitancji, oraz współczynnik e wyrażający odstęp¬ 
stwo od warunku równowagi mostka R 2 = 2R i 

0)0 = 1ŹC ’ 8 = ~ 2 (3.35a,b) 


Wykresy fi u (co) na płaszczyźnie zmiennej zespolonej (rys. 3.24a) są okrę¬ 
gami o średnicy 1/3. Dla mostka zrównoważonego (e = 0) wykres przechodzi 
przez początek układu współrzędnych; niezrównoważenie mostka objawia się 
poziomym przesunięciem wykresu odpowiednio do wartości i znaku e. 

Moduł transmitancji (rys. 3.24b) ma minimum przy częstotliwości co 0 ; 
to minimum jest zależne od współczynnika e (przy e = 0 | P u (u> 0 ) \ = 0). Dla 
wartości e ^ 0 przesunięcie fazowe ę u zmienia się między +7t i —n. Chara¬ 
kterystyka (pjfij) jest najbardziej stroma przy co = co 0 , przy czym 
ę u (co 0 ) = 0. Stromość charakterystyki jest zależna od wartości współczyn¬ 
nika niezrównoważenia e i zwiększa się, gdy e maleje. Przy e = 0 przesunię¬ 
cie fazowe dla częstotliwości co 0 zmienia się skokowo między +n/2 
i — n/2. Przy e > 0 warunek fazy jest więc spełniony dla częstotliwości co 0 , 
niezależnie od stopnia zrównoważenia mostka. 
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Rys. 3.24. Wykresy transmitancji /?„(co) dla mostka Wiena: a) na płaszczyźnie zmiennej 
zespolonej; b) wykresy modułu i fazy w logarytmicznej skali częstotliwości (dla przypad¬ 
ków niezrównoważenia mostka przyjęto znaczne wartości e = ±0,25) 


Dla e < 0 mostek Wiena staje się układem nieminimalno fazowym, co 
objawia się przesunięciem ę u (co 0 ) = n. Zastosowanie mostka Wiena w gene¬ 
ratorze przy b < 0 jest teoretycznie możliwe pod warunkiem zamiany zacis¬ 
ków wejściowych WO. 

Gdy mostek jest zrównoważony (e = 0) generacja jest możliwa (teore¬ 
tycznie) tylko z zastosowaniem WO o wzmocnieniu k u nieskończenie du¬ 
żym, ponieważ obie gałęzie mostka dzielą sygnał U 2 w identycznym stosun¬ 
ku 1/3 i różnica napięć U 1 dla mostka zrównoważonego jest równa zeru. 
Przy zastosowaniu WO o dużych, lecz skończonych wartościach k u , mostek 
dla zapewnienia generacji musi być nieznacznie niezrównoważony, aby mo¬ 
gło wytworzyć się napięcie U 1 sterujące WO. Z warunku generacji k u ft u ^l 
na podstawie wzoru (3.34) znajduje się wartość współczynnika niezrówno¬ 
ważenia e niezbędną do zapewnienia generacji 



(3.36) 


Stromość charakterystyki q> u (co) przy co = co 0 może być miarą pewnej 
zastępczej dobroci Q. Przyjmując określenie Q stosowane w obwodach 
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rezonansowych LC, na podstawie zależności (3.34) i (3.36) znajduje się 
określenie zastępczej dobroci Q dla mostka Wiena, jako wielkości zależnej 
od wzmocnienia 


Q= - 


l 

2co 0 


d(p u 

dco 



3 6 
3e 


K 

9 


(3.37) 


Dużą dobroć (selektywność) mostka Wiena uzyskuje się przez stosowa¬ 
nie dużego wzmocnienia, co tłumaczy możliwość generacji sygnałów o małej 
zawartości harmonicznych w generatorach z mostkiem Wiena i wzmacnia¬ 
czami o dużym wzmocnieniu. 

Zakładając liniową pracę WO, realizacja generatora z mostkiem Wiena 
polega na takim uzależnieniu dzielnika napięć R v R 2 od amplitudy sygnału 
U 2 , aby przy wzbudzaniu się drgań zapewnić iloczyn k u ft u > 1, a po osiąg¬ 
nięciu odpowiedniej amplitudy iloczyn k u fi u = 1, warunkujący tylko pod¬ 
trzymanie drgań. Ta zasada, pozornie prosta, w praktyce jest jednak dość 
trudna do zrealizowania, do tego stopnia, że niektórzy konstruktorzy uni¬ 
kają budowy generatorów RC. Podstawową trudność stanowi dobór takie¬ 
go elementu rezystywnego dla dzielnika napięć R lt R 2 , który by zapewniał 
zależność stosunku podziału i? 1 / (R t + R 2 ) od amplitudy sygnału nie 
naruszając jednocześnie zasady, że jest to układ liniowy. Te wymagania 
w technicznym przybliżeniu mogą być spełnione za pomocą elementów o re¬ 
zystancji uzależnionej od temperatury, zależnej z kolei od przepływającego 
prądu, np. termistorów lub nawet zwykłych żarówek (które są często w tym 
celu stosowane). Dzięki bezwładności cieplnej rezystancja tych elementów 
może być uważana za wielkość liniową, zależną od średniej mocy wydziela¬ 
nej w ciągu wielu okresów drgań. Jest istotne, by zależność rezystancji od 
temperatury była stosunkowo słaba, a również, by cieplna stała czasowa nie 
była zbyt duża. Nie spełnienie tych warunków powoduje, że regulacja jest 
zbyt silna bądź przebiega z opóźnieniem - w rezultacie dochodzi do modu¬ 
lacji amplitudy bądź do drgań relaksacyjnych, związanych z przełączaniem 
mostka Wiena od stanu e > 0 do stanu e < 0. Stała czasowa nie może być 
również zbyt mała, gdyż szybka zmiana stosunku podziału napięcia powo¬ 
duje wystąpienie silnego efektu regulacji już w zakresie pojedynczego okresu 
drgań, co objawia się zniekształceniami generowanej sinusoidy. 

Jako elementy dzielnika R 2 , R 2 zapewniające uzależnienie stosunku po¬ 
działu od średniej amplitudy sygnału, są używane również elementy unipo¬ 
larne (MOS) o rezystancji dren-źródło zależnej od napięcia bramki. Napię¬ 
cie sterujące bramką może być wytworzone przez prostowanie szczytowe 
generowanego sygnału. Do symulowania inercyjności sterowanej rezystancji 
należy dobrać odpowiednią wartość stałej czasowej filtru uśredniającego 
wyprostowane napięcie. Stosuje się linearyzację charakterystyk tranzystora 
MOS za pomocą sprzężenia zwrotnego. W celu uniknięcia relaksacji jest 
konieczne zapewnienie małej wartości e już na samym początku wzbudzania 
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się drgań oraz stopniowego, bardzo wolnego redukowania wartości tego 
współczynnika w miarę narastania amplitudy, aż do granicznej wartości 
e m 0. Stała czasowa powinna być duża, jednak nie może być zbyt duża, aby 
układ mógł reagować skutecznie również na zmniejszanie się amplitudy 
drgań, co wymaga pewnego rozładowywania się pojemności filtrujących wy¬ 
prostowany sygnał. Dobór właściwych warunków pracy wymaga opracowa¬ 
nia laboratoryjnego, ew. wspomaganego symulacją komputerową. 



Rys. 3.25. Przykład wykorzystania tranzystora unipolarnego MOS jako regulowanej iner¬ 
cyjnej rezystancji w generatorze z mostkiem Wiena 


Układ generatora z rys. 3.25 jest przykładem zarówno zastosowania 
tranzystora MOS jako inercyjnej sterowanej rezystancji, jak i symulaq'i 
komputerowej wykonanej na podstawie następującego tekstu zadania sfor¬ 
mułowanego w języku programu NAP2. 


*CIRCUIT:WIEN1 (generator z mostkiem Wiena i z UA741) 
*LIB1 OPLIB 

Q1 1=33 = 24 = 45 = 72 = 60 = 0 
*LIB1 UA741 
Q* 

DX/DIODE/;TP/PNP/;TJF/NJFET/BE .0005 VP -5 VU 5 > 
IS 0 CS 6P CD 6P FI .8 GA .333 NG 2E-4 
RO 2 0 10K;RSE4 0 1 M E -15;RSC 5 0 IM E 15 



3.6. Generatory RC 


225 


RW1 1 O 15.9K;CW1 1 O 10N;RW2 1 6 15.9K;CW2 6 2 10N 
RF2 2 3 5.2K;RF1 3 10 2.2K;RF3 10 9 200K;RF4 9 8 200K 
TDP1 14 0 DX;TDP2 13 14 DX;TDL12 11 DX;TF10 9 0TJF 
TB 4 12 8 TP;CP1 14 7 .1U;CP2 13 O ,1U;CP3 12 O .1U 
RP 13 12 5K;RE 8 5 15K;RD1 7 O 1 K;RD2 7 2 2.4K 
RD3 11 O 47K;RD4 11 4 68K;GE 8 0 0 
•TIME O 25M 

*TR *GRAPH VRO *Y VCP2 VGE *Y 

•RUN: 1 cykl 

•RUN: 2 cykl 

•RUN: 3 cykl 

•RUN: 4 cykl 

•MODIFY 

•TIME O 10M 

*RUN: 5 cykl 

•MODIFY 

•TIME O 5M 

*TR * GRAPH * F 10 VRO *Y VCP2 VGE *Y 
•RUN FPER IM MAXSTEP 2E-5: 6 cykl (ostatni) 

Generator zawiera WO typu pA741 i mostek Wiena z elementami usta¬ 
lającymi częstotliwość generacji równą 1 kHz. Tranzystor TF z opornikami 
RF3, RF4 (służącymi do linearyzacji charakterystyki dren-źródło) pełni 
funkcję sterowanej rezystancji. Zastępcza rezystancja tego elementu na 
początku wzbudzania się drgań jest bliska 200 Q, co zapewnia dużą po¬ 
czątkową wartość współczynnika niezrównoważenia e = RF2/(RF1 + 
+ 200) — 2 = 0,17. Wartość e jest stopniowo redukowana przez sterowanie 
bramki tranzystora TF powiększającym się ujemnym napięciem dostarcza¬ 
nym z wtórnika TB. Przy napięciu — 5 V rezystancja zastępcza osiąga war¬ 
tość ok. 400 O, przy której drgania przestają narastać, gdyż wartość e staje 
się bliska zeru, zgodnie ze wzorem (3.36). 

Napięcie sterujące rezystancją jest wytwarzane w układzie prostownika 
dwupołówkowego (z diodą - pompą), do zapewnienia bowiem możliwie 
spokojnego narastania drgań (bez relaksacji) dość istotne jest zbieranie in¬ 
formacji o tempie narastania zarówno przez prostowanie dodatnich, jak 
i ujemnych połówek przebiegu wyjściowego. Tętnienia wyprostowanego na¬ 
pięcia są wygładzane w filtrze z pojemnościami CP2, CP3. Wbrew pozorom 
stała czasowa tego filtru nie może być bardzo duża. Na początku procesu 
wzbudzania się drgań, gdy prostownik jeszcze nie działa, napięcie sterujące 
zastępczą rezystanq'ą jest wytwarzane przez ładowanie pojemności CP3 
z dzielnika RD3, RD4 przez diodę TDL - ten proces wkrótce ustaje wskutek 
zatkania diody napięciem dostarczanym przez prostownik. Początkowy 
etap wzbudzania się drgań w symulowanym układzie jest przedstawiony na 
rys. 3.26a. Proces stabilizaq'i amplitudy pod wpływem napięcia dostarcza¬ 
nego z prostownika zaczyna się oscylacjami obwiedni (rys. 3.26b), które po 
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pewnym czasie wygasają. Ustalają się drgania o amplitudzie ok. 11,5 V, 
przedstawione na rys. 3.26c wraz z wykresami napięcia VCP2 na wyjściu 
prostownika i napięcia VGE na wyjściu wtórnika. Napięcie VGE o średniej 


a) N8P2F IR 


XY ptr i y RO -2 U CP2 

for: i . 3 U GE 



b) NfiP2F tr w-m-n «e:ee:2i 

XY płr 1 U RO -2 M CP2 

for: 1 . 3 U GE 



Rys. 3.26. Przebiegi narastania i stabilizacji drgań obliczone dla układu z rys. 3.25: 
a) początek wzbudzania się drgań (1 cykl obliczeń); b) początek procesu stabilizacji am¬ 
plitudy (3 cykl obliczeń) 
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c> mm tr 


HY ptr - l V RO -2 U CP2 

for: i .. 3 U GE 



Rys. 3.26. Przebiegi narastania i stabilizacji drgań obliczone dla układu z rys. 3.25: 
c) stan ustalony (skala czasu rozciągnięta) 

wartości — 5 Y zawiera składową zmienną, co świadczy o procesie regulacji 
zachodzącym w ciągu każdego okresu. Tętnienia napięcia VGE są jednak 
bardzo małe i nie powodują widocznych zniekształceń generowanej sinusoi¬ 
dy (zawartość harmonicznych h & 0,3%). 

Oczywiście rozwiązań tego rodzaju może być wiele. Jedna z metod sta¬ 
bilizacji amplitudy polega na regulacji wartości wzmocnienia k u przy stałych 
parametrach mostka Wiena. 

W generatorach RC można stosować różne inne mostkowe układy se¬ 
lektywne, np. z układem podwójne T [6], Jeszcze inne rozwiązania polegają 
na zastosowaniu obwodów sprzężenia zwrotnego przesuwających fazę sy¬ 
gnału o kąt tl przy określonej częstotliwości co 0 , ze wzmacniaczem odwra¬ 
cającym fazę (formalnie takie przesuwniki fazy nie są zaliczane do układów 
selektywnych). Dwa układy tego rodzaju są przedstawione na rys. 3.27. 




Rys. 3.27. Generatory RC z drabinkowymi przesuwnikami fazy: a) typu górnoprzepus- 
towego; b) typu dolnoprzepustowego 
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Ponieważ w przesuwnikach fazy z elementami RC amplituda sygnału jest 
znacznie stłumiona, jest potrzebne pewne wzmocnienie k u minimalnie nie¬ 
zbędne do zapewnienia generacji. 


3.7. GENERATORY KWARCOWE 

Bardzo dobrą stałością częstotliwości odznaczają się generatory z rezona¬ 
torami kwarcowymi, w których występuje rezonans elektromechaniczny 
związany z efektem piezoelektrycznym. Rezonatory są wycinane z mono¬ 
kryształów kwarcu i mają przeważnie kształt płytek. Płaszczyzny cięć muszą 
być ściśle określone względem osi krystalograficznych kryształu, gdyż ich 
zorientowanie decyduje o właściwościach rezonatora [4, 11]. Podstawowe 
rodzaje cięć są oznaczane zespołami liter (zob. rys. 3.28). Do najczęściej 
stosowanych należą rezonatory o cięciach oznaczanych symbolem AT, 
zapewniających stałość częstotliwości rezonatora w dużym zakresie zmian 
temperatury. Rezonatory cięć AT mają przeważnie kształt krążka, a np. 
rezonatory cięć DT są wykonywane na ogół w kształcie prostokątnej płytki. 
Częstotliwość drgań własnych, zależna od kształtu i wymiarów rezonatora, 
jest dobierana dokładnie przez precyzyjne ścieranie (polerowanie) jego 
powierzchni. W zasadzie każdy rezonator może mieć kilka częstotliwości 
rezonansowych, co zresztą ma praktyczne zastosowanie, m.in. do pracy na 
bardzo dużych częstotliwościach (tzw. drgania nadpodstawowe, zwane po¬ 
tocznie owertonowymi). Mogą występować bardzo różne rodzaje drgań 
(grubościowe, wzdłużne, gięcia, skręcające, konturowe, powierzchniowe 
i inne), za podstawowe uważa się najczęściej drgania grubościowe. Roz- 
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Rys. 3.28. Zmiany temperaturowe nominalnych częstotliwości rezonatorów kwarcowych 
o różnych cięciach [11] 
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mieszczenie elektrod na powierzchni rezonatora może służyć uwypukleniu 
określonego rodzaju i częstotliwości drgań - są więc wykonywane rezonato¬ 
ry z góry przeznaczone do pracy przy drganiach nadpodstawowych określo¬ 
nego rzędu. Jednak w pewnych warunkach mogą również wzbudzić się 
drgania o częstotliwości niepożądanej, z czym należy się liczyć podczas 
opracowywania generatorów kwarcowych. 

Obecnie są wytwarzane rezonatory o częstotliwościach nominalnych od 
ok. 4 kHz do ok. 350 MHz. Najbardziej są rozpowszechnione rezonatory 
o częstotliwościach od 100 kHz do 30 MHz. Produkcja rezonatorów jest 
oparta głównie na kryształach syntetycznych, oprócz kwarcu używa się rów¬ 
nież turmalinu. 

W wąskim zakresie częstotliwości rezonator kwarcowy mógłby być 
reprezentowany schematem zastępczym przedstawionym na rys. 3.29, 
w którym występuje bardzo mała pojemność C s (ok. 0,01 pF) oraz bardzo 
duża indukcyjność L (o wartości od 200 H do 2 mH, zależnie od czę¬ 
stotliwości rezonatora). Oba te elementy modelują rezonans szeregowy 
o częstotliwości kątowej 

= 2tc/ s = -^== (3-38) 


Rezystancję R s , która może mieć wartość od 5 O do 20 kQ, można powiązać 
z dobrocią rezonatora Q 0 określoną formalnie wzorem 


0o = 


1 _ 

oy s C s R s 


K 


(3.39) 


4 

_L 

T 



Rys. 3.29. Rezonator kwarcowy: a) symbol schematowy; b) schemat zastępczy; c) zależ¬ 
ność modułu impedancji Z i jej części urojonej X od częstotliwości co 
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Dobroć Q 0 jest bardzo duża (5000 / 5000000), jednak może zmniejszać się 
przy dużych amplitudach drgań, wskutek występowania zjawisk nielinio¬ 
wych, z którymi jest również związany proces starzenia się rezonatora. 

Oprócz rezonansu szeregowego występuje rezonans równoległy związa¬ 
ny z pojemnością C 0 rezonatora jako zwykłego kondensatora. Pojemność 
C 0 jest na ogół kilkaset razy większa niż C s (typowa wartość 2/8 pF), dlate¬ 
go rezonans równoległy występuje przy częstotliwości co, = 2nf r bardzo zbli¬ 
żonej do częstotliwości co s . Różnicę częstotliwości f n = co rs / (2n) 

nazywa się odstępem rezonansowym. Częstotliwość co, określa wzór 


p - 4o) 

V + Q) 


przy czym a — C 0 / C s — współczynnik pojemnościowy. 

Właściwości stabilizacyjne rezonatora kwarcowego są związane głównie 
z rezonansem szeregowym, o dużej stałości częstotliwości co s wynikającej 
z doskonale utrzymywanych wymiarów i właściwie dobranego cięcia. Rezo¬ 
nans równoległy jest mniej stabilny, m.in. dlatego, że w skład pojemności C 0 
wchodzą pojemności montażowe, w pewnym stopniu zależne od warunków 
zewnętrznych, a również od upływu czasu. 

Zależność modułu i części urojonej impedancji rezonatora od częstotli¬ 
wości przedstawiono na rys. 3.29b. Ze względu na bliskie położenie obu 
rezonansów oraz dużą dobroć i bardzo duże wartości impedancji dynamicz¬ 
nej (sięgające kilku MQ), wykresy tych wielkości trudno przedstawić we 
właściwej proporcji. W tablicy 3.1 są podane orientacyjne parametry rezo¬ 
natorów o różnych częstotliwościach. 

Generacyjne rezonatory kwarcowe (zwane dalej kwarcami) są używane 
jako zastępcze indukcyjności albo jako filtry środkowo-przepustowe. Wy¬ 
korzystanie kwarcu jako indukcyjności zasadza się na silnej zależności części 
urojonej X jego impedancji od częstotliwości, bezpośrednio po rezonansie 
szeregowym. Zależność tę można opisać wzorem przybliżonym (dokładnym 
przy R s = 0) 


— 1 co 2 — co 2 
coC 0 (o 2 — co 2 


(3.41) 


Dla częstotliwości zbliżonych do co s można określić zastępczą indukcyj- 
ność L z = X/co wzorem przybliżonym, wynikającym z przekształcenia 
i uproszczenia zależności (3.41) 


L xL — ( °~ 0)s _ L 
Z ~ C 0 co r -co a /„ - A/ 


(3.42) 
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Tablica 3.1. Typowe parametry generacyjnych rezonatorów kwarcowych o róż¬ 
nych częstotliwościach nominalnych f„ 


fn 

100 kHz 

500 kHz 

1 MHz 

4 MHz 

10 MHz 

20 MHz 

60 MHz 

120 MHz 

dęcie 

r+a 1 ' 

DT 1 ' 

AT 1 ' 

AT 

AT 1 ' 

AT 1 ' 

AT 2 ' 

AT 3 ' 


400 

500 

250 

40 

20 

10 

30 

50 

L[U] 

93,8 

20,3 

3,62 

0,132 

0,0169 

0,0042 

0,0035 

0,00293 

C s |pH] 

0,027 

0,005 

0,007 

0,012 

0,015 

0,015 

0,002 

0,0006 

C 0 łpF] 

6 

6 

5 

4 

3,5 

3 

5 

4 

a — C 0 /C. 

222 

1200 

714 

333 

233 

200 

2500 

6670 

Go•io -3 

147 

127 

91 

83 

53 

53 

44 

44 


drgania podstawowe; drgania nadpodstawowe 3 rzędu; 3) drgania nadpodstawowe 5 rzędu 
* Dane uzyskane dzięki uprzejmości doc. B. Gniewińskiej z ITR 


Wzór może być stosowany przy odstrojeniach Af—f—f s , spełniających 
warunek Af ^ 0,8 f rs . Wartość L z , przy f=f s równa zeru, szybko rośnie 
przy zwiększaniu częstotliwości. 





Rys. 3.30. Zastąpienie indukcyjności rezonatorem kwarcowym w generatorach: a) Col- 
pittsa; b) i c) Hartleya 


Zmiany indukcyjności zastępczej zapewniają zmniejszenie zmian częs¬ 
totliwości generatorów LC na identycznej zasadzie, jak w układzie Clappa, 
tj. przez kompensujące odstrajanie obwodu rezonansowego w stronę prze¬ 
ciwną do pierwotnych zmian częstotliwości. Kwarc jako indukcyjność wy¬ 
korzystuje się w generatorach Colpittsa i Hartleya. Sposoby włączenia kwa¬ 
rcu w tych układach są pokazane na rys. 3.30 (układ Colpittsa z kwarcem, 
podobny w działaniu do układu Clappa, jest również nazywany układem 
Pierce’a). Warunki pracy muszą być dobrane tak, aby zapewnić generację 
z częstotliwością nieznacznie większą niż częstotliwość co s , tj. w zakresie 
silnych zmian indukcyjności zastępczej. Praktycznie oznacza to możliwość 
wystąpienia jedynie drgań o częstotliwości własnej rezonatora. Jednak zmia¬ 
ny reaktancji generatora, jeżeli zachodzą, muszą powodować pewne - choć¬ 
by niewielkie - zmiany częstotliwości, gdyż na nich zasadza się sama kon¬ 
cepcja stabilizacji częstotliwości zmienną indukcyjnością zastępczą. Najczęś- 
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ciej niestałość częstotliwości wynika z niestałości cewek jako elementów indu¬ 
kcyjnych. Pełne wyeliminowanie cewek w wyniku zastosowania kwarcu jest 
możliwe tylko w układzie Colpittsa, w którego obwodzie występuje tylko 
jedna indukcyjność. Dlatego najlepszą stałość częstotliwości w wyniku zasto¬ 
sowania kwarcu uzyskuje się właśnie w generatorach Colpittsa-Pierce’a. 

Wykorzystanie kwarcu jako filtru środkowo-przepustowego polega na 
zastosowaniu go jako selektywnego elementu sprzęgającego. Kwarc, jako 
element sprzęgający powinien być włączony do obwodu o małej impedanqi 
(porównywalnej z rezystancją gałęzi szeregowej i? s ). Wówczas pracuje naj¬ 
bardziej efektywnie, zapewniając generację na częstotliwości ściśle zbliżonej 
do częstotliwości rezonansu szeregowego, bowiem nawet nieznaczna zmiana 
częstotliwości powodowałaby znaczny wzrost wypadkowej impedancji ob¬ 
wodu i pogorszenie sprzężenia. Dobre wyniki otrzymuje się z zastosowa¬ 
niem kwarcu jako dodatkowego elementu sprzęgającego w generatorach 
Hartleya lub Colpittsa. Korzystne jest włączanie kwarcu w niskoimpedan- 
cyjnym obwodzie emitera (lub drenu), jak pokazano na rys. 3.31a,b. Tego 
rodzaju odmiany generatorów Hartleya i Colpittsa noszą nazwę generato¬ 
rów Butlera. Warto zauważyć, że generatory Butlera można otrzymać 
z układów przedstawionych na rys. 3.17a i rys. 3.20a, przez zwykłe zastąpie¬ 
nie rezystorów REL, REC rezonatorami kwarcowymi. 




Rys. 3.31. Użycie rezonatorów kwarcowych jako dodatkowych filtrów środkowo-prze¬ 
pustowych w generatorach: a) Colpittsa; b) Hartleya; c) z ujemną rezystancją 


W zegarkach elektronicznych i w komputerach jest stosowany kwar¬ 
cowy generator w układzie Colpittsa z inwerterem CMOS. Generator tego 
rodzaju jest pokazany na rys. 3.32. Rezystancja 10 MD służy do ustalenia 
początkowego punktu pracy, 100 kQ zaś zapobiega tłumieniu wypadkowe¬ 
go obwodu drgań przez małą rezystancję wyjściową inwertera CMOS (sto¬ 
suje się inwertery bez dodatkowych układów wyjściowych - tzw. „bufo¬ 
rów”). 

Kwarce można też stosować w generatorach nie zawierających innych 
obwodów selektywnych, w tzw. układach aperiodycznych, o dodatnim 
sprzężeniu zwrotnym. Można również budować generatory typu dwójniko- 
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Rys. 3.32. Typowy generator kwarcowy z in- 
werterem CMOS w układzie Colpittsa, stosowa¬ 
ny w zegarkach i komputerach 


wego (z ujemną rezystancją) - w których drania powstają na zasadzie od- 
tłumiania kwarcu jako obwodu rezonansowego. Przykład generatora tego 
rodzaju jest przedstawiony na rys. 3.31c [16], ujemną rezystancję typu S za¬ 
pewnia układ z tranzystorami T t , T v 

Rezonatory i kompletne generatory wysokiej klasy są umieszczane 
w termostatach, co zwiększa stałość częstotliwości o dwa lub nawet o trzy 
rzędy wielkości. Są produkowane gotowe układy generatorów kwarcowych 
umieszczonych w termostatach [4, 11]. 


PROBLEMY I ZADANIA 

1. Czy można (i ew. w jakim celu) zastosować obwód rezonansowy z odczepem na cewce do 
dołączania elementu z ujemną rezystancją typu N, w układach z rys. 3.3a i rys. 3.22a? 

2. Układ zastępczy z rys. 3.14b uproszczono za pomocą przybliżonej transformacji rezystancji 
R 1 w stosunku n 2 (rys. 3.14c). Wykaż zasadność i granice tego przybliżenia. Wyznacz 
transmitancję układu (z otwartą pętlą sprzężenia) bez stosowania przybliżenia. Wyprowadź 
wzór na częstotliwość (liniową poprawkę częstotliwości) generacji przyrównując do zera 
część urojoną transmitancji. 

3. Przy korzystaniu ze wzoru (3.31) w przypadku tranzystorów unipolarnych należy przyj¬ 
mować R 1 « 1 /g m - uzasadnij to. 

4. Zastanów się nad możliwościami i celowością zastosowania bardziej złożonego schematu 
zastępczego tranzystora (np. typu hybryd-rc), z elementami uwzględniającymi ograniczenia 
częstotliwościowe, do analizy warunków generacji. 

5. W jaki sposób uwzględnić pojemności tranzystora przy projektowaniu obwodu rezonan¬ 
sowego generatora? 

6. Zaprojektuj generator Meissnera (Hartleya, Colpittsa) na częstotliwość generacji f 0 = 
= 2 MHz, z tranzystorem FET o parametrach: g m = 5 mA/V, C gs = 1 pF, C gd — 0,3 pF, 
Q s = o,i pF. Przyjmij współczynnik regeneracji co ^ 1 (np. 1,5) i użyj zależności (3.28)- 
-(3.31) do określenia współczynnika n. 

7. Zastanów się nad realizacją generatora Kiihna-Hutha z zastosowaniem odcinków linii 
długiej zamiast obwodów rezonansowych. 

8. Od czego właściwie zależy stałość częstotliwości w układzie generatora Clappa? 

9. Wyprowadź wzory wyrażające zależność indukcyjności zastępczej L z i jej dobroci Q z 
od częstotliwości / poza rezonansem szeregowym gałęzi L, C 3 , dla układu Clappa 
z rys. 3.15a, z uwzględnieniem szeregowej rezystancji strat R s cewki (Odp.: L z /L — 
= Qz/Ql = 1 - (f.lf) 2 , (2nf s ) 2 LC) = 1, Q L = 2nJL/R s ). Jakie wnioski wynikają ze 
zmniejszenia dobroci Qz> i w konsekwencji, ze zmniejszenia impedancji rezonansowej 
R rz obwodu? 
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10. Przypuśćmy, że w generatorze Colpittsa o częstotliwości generacji/ 0 = 60 MHz i pojemno¬ 
ściach C x = 150 pF, C 2 = 12,7 pF obserwuje się niestałość częstotliwości rzędu 1 • 10" 3 
spowodowaną niestałością pojemności montażowych. Zaproponuj przekształcenie tego 
układu w układ Clappa, w którym dla zwiększenia odstępu od pojemności montażowych 
zwiększa się znacznie (np. 10/20 razy) pojemności C u C 2 , z zachowaniem ich stosunku. 
Zastanów się nad problemem doboru częstotliwości rezonansu szeregowego gałęzi L, C 3 
oraz nad możliwością realizacji cewki o potrzebnej indukcyjności L i dobroci Q s (wykorzy¬ 
staj rozważania z zadania 9). 

11. Być może generator Clappa otrzymany w wyniku przekształcenia układu Colpittsa w zada¬ 
niu 10 nie będzie mógł się wzbudzić ze względu na zmniejszenie wzmocnienia, 
wynikające ze zmniejszenia impedancji rezonansowej obwodu. Rozważ więc problem po¬ 
nownie, uwzględniając ewentualność zmiany stosunku C A /C 2 w celu spełnienia warunku 
generacji [6j. 

12. Zaproponuj rozwiązanie zasilania dla generatora Clappa i wykonaj symulację komputero¬ 
wą tego układu. 

13. Wykonaj symulację komputerową generatora z rys. 3.22a. Co może powodować ogranicze¬ 
nie amplitudy w tym układzie i jakie są możliwości pokonywania ograniczeń. 

14. W jaki sposób można dołączać obciążenie do generatorów? 

15. Wykaż, że częstotliwości generacji układów z przesuwnikami fazy z rys. 3.27a, b wynoszą 
odpowiednio o) 0 = 1 !{RC s j 6), <y 0 = \/6 /(RC), najmniejsze zaś wymagane wzmocnienia 
k u = 29. 

16. Zaprojektuj układ generatora RC z przesuwnikiem fazy, na częstotliwość / 0 = 10 kHz, 
przyjmij typowe parametry tranzystora FET i załóż w = 1,5. Rozważ problem budowy 
układu pomocniczego do ograniczania (stabilizacji) amplitudy przez zmniejszanie war¬ 
tości g m . 

17. Wykreśl zależność indukcyjności zastępczej L z kwarcu (dowolnego z tabl. 3.1) od częstot¬ 
liwości, w zakresie względnych odstrojeń A///„ od 0 do 0,8, według wzoru (3.42). 

18. Wyprowadź przybliżone wzory określające dobroć g z i rezystancję dynamiczną R z związa¬ 
ne z indukcyjnością zastępczą kwarcu L z (Odp.: Q z » 2Q 0 A///*« Q 0 /a ■ A///„, 
R z = ( 1 + Q z )Rs )• Wykonaj wykres zależności Q z , R z od częstotliwości, dla rezonatora 
kwarcowego z zadania 17 w podanym zakresie częstotliwości. 

19. Jak sądzisz - czy dany kwarc lepiej zastosować w układzie Hartleya (rys. 3.30b, c) między 
kolektorem a emiterem (gdzie wymagana jest większa indukcyjność), czy między bazą 
a emiterem (gdzie jest wymagana mniejsza indukcyjność)? 

20. Zaprojektuj generator Colpittsa z kwarcem z zadań 17, 18. 

21. Zbadaj problem przestrajania generatorów kwarcowych (w niewielkim zakresie jest to mo¬ 
żliwe [4]). 

22. Rozważ budowę generatora Kiihna-Hutha z pojedynczym kwarcem. 

23. Zaobserwuj przebieg prądu kolektora (drenu) w dowolnym układzie generatora i zastanów 
się nad jego interpretacją. Spowoduj wystąpienie drgań relaksacyjnych. 

24. Wykaż, że układ tranzystorowy z rys. 3.3lc może mieć ujemną rezystancję wyjściową. 
Zaprojektuj układ do pobudzania kwarcu o R s = 150 £1 
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PRZERZUTNIKI 


RODZAJE PRZERZUTNIKÓW 

Przerzutnikami nazywa się układy generacyjne zawierające elementy czynne 
oraz szerokopasmowe obwody sprzężenia zwrotnego. W urządzeniach ana¬ 
logowych przerzutniki służą głównie do wytwarzania impulsów o określo¬ 
nym kształcie. Są również stosowane jako komparatory regeneracyjne (zob. 
rozdz. 2.7) i klucze specjalne, a w systemach cyfrowych pełnią funkcje ukła¬ 
dów logicznych z pamięcią. Przebiegi relaksacyjne powstające w przerzut- 
nikach mają bogate widmo częstotliwości, stąd inna nazwa tych układów 
- multiwibratory. 

Od generatorów sinusoidalnych przerzutniki różnią się: 

a) bardzo silnym sprzężeniem zwrotnym; 

b) szerokopasmowością obwodów sprzężenia zwrotnego; 

c) decydującym znaczeniem nieliniowości elementów czynnych; 

d) występowaniem, oprócz stanów generacji, również stanów stabilnych 
lub quasi-stabilnych, w których warunki generacji nie są spełnione trwa¬ 
łe lub chwilowo. 

W niniejszym rozdziale są omówione tylko podstawowe rodzaje prze- 
rzutników, bez głębszego wnikania w ich zastosowania analogowe, a zwłasz¬ 
cza w rozległe zastosowania cyfrowe. 

Funkcjonalnie przerzutniki dzielą się na układy: 

a) bistabilne (dwustanowe) lub ogólnie polistabilne (wielostanowe); 

b) monostabilne (jednostanowe); 

c) astabilne (wolnobieżne). 
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Układ bistabilny ma dwa stany stabilne, w których może pozostawać 
nieograniczenie długo bez spełnienia warunku generacji. Przejście regenera¬ 
cyjne do drugiego stanu (zwane przerzutem) następuje pod wpływem ze¬ 
wnętrznego sygnału wyzwalającego, który powoduje spełnienie warunku ge¬ 
neracji, ale tylko na czas przerzutu (ściślej, na pewną jego część). 

Układ monostabilny ma jeden stan stabilny oraz stan ąuasi-stabilny. 
Impuls wyzwalający powoduje przejście regeneracyjne (przerzut) do stanu 
quasi-stabilnego, a po czasie zależnym od reaktancyjnego elementu spełnia¬ 
jącego funkcję pamięci (kondensator, cewka, odcinek linii) układ powraca 
regeneracyjnie do stanu stabilnego. Czas trwania stanu quasi-stabilnego jest 
charakterystycznym parametrem układu monostabilnego. 

Układ astabilny nie ma stanu stabilnego, lecz dwa stany quasi-stabilne. 
Działanie polega na okresowym samoczynnym przechodzeniu z jednego do 
drugiego stanu quasi-stabilnego, tj. na generacji podobnej do występującej 
w generatorach sinusoidalnych. Sygnał zewnętrzny może być wprowadzany 
w celu synchronizacji drgań. 


4 . 2 . PROCESY PRZERZUTU 

Działanie układów bi-, mono- i astabilnych najprościej można wyjaśnić cha¬ 
rakteryzując współpracę źródeł zasilających z elementami o ujemnej rezys¬ 
tancji typu N i typu S, rys. 4.1. Elementy o charakterystyce typu N są 
zasilane przez szeregowe elementy indukcyjne, elementy o charakterystyce 
typu S natomiast - ze źródeł z równolegle dołączonymi kondensatorami, co 
wynika z dualnych funkcji pamięci, jakie indukcyjności i pojemności speł¬ 
niają w czasie przerzutu. Przerzutniki z rysunku 4.1 są w istocie układami 
generatorów z rys. 3.3 o obwodach rezonansowych ze zredukowaną (cał¬ 
kowicie lub częściowo) jedną reaktancją. Pomijając na razie problemy dy¬ 
namiczne związane z przerzutem, należy przedstawić wzajemne możliwe 
położenia charakterystyk statycznych obwodu zasilania względem charak¬ 
terystyk elementów typu N i S, one bowiem określają podstawowe funkcje 
układu. Dla uproszczenia, w rozważaniach zastępuje się rzeczywiste nieli¬ 
niowe charakterystyki elementów typu N i S charakterystykami idealizowa¬ 
nymi złożonymi z trzech odcinków linii prostych (podobnie, jak dla przypa¬ 
dku diody tunelowej, rozdz. 1.5). 




Rys. 4.1. Układy przerzutników z elementami o ujemnej rezystancji: a) typu /V; b) typu 5 
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W układzie bistabilnym charakterystyka obwodu zasilania wyznaczona 
przez napięcie E i rezystancję R (rys. 4.2a) przecina charakterystykę elemen¬ 
tu czynnego w trzech punktach. Punkty S 1 i S 2 są punktami stabilnymi 
(spoczynkowymi), punkt S natomiast, leżący na części charakterystyki 
o ujemnym nachyleniu, jest punktem niestabilnym. W układzie monostabil- 
nym występuje tylko jeden punkt stabilny (położony na nisko- lub wyso¬ 
konapięciowej części charakterystyki o dodatnim nachyleniu (punkty S t , 
S 2 na rys. 4.2b). W układzie astabilnym istnieje tylko jeden punkt przecięcia 
charakterystyk S (rys. 4.2c), jest to punkt niestabilny, wokół którego chwi¬ 
lowy punkt pracy zakreśla trajektorie. Rezystancje obwodu zasilającego 
mogą być nieliniowe; niekiedy jest to korzystne, zarówno ze względu na 
lepsze wykorzystanie napięcia zasilającego (rys. 4.2d), jak i na prędkość 
przełączania. 




Rys. 4.2. Wzajemne położenia charakterystyk obwodu zasilającego i elementu z ujemną 
rezystancją - układy z elementem typu N: a) bistabilny; b) monostabilny; c) astabilny; 
d) układ z nieliniową rezystancją; e) układ bistabilny z elementem typu S 
P - szczyt charakterystyki, V - dolina charakterystyki 

Przerzut regeneracyjny, np. ze stanu S 2 do stanu S t w układzie bistabil¬ 
nym (rys. 4.3a), można wywołać stopniowym (lub szybkim) powiększeniem 
napięcia zasilającego E o napięcie A E t , przesuwające charakterystykę ob¬ 
wodu zasilania w położenie skrajne, w którym punkty S 2 i S zbiegają się do 
jednego punktu P szczytu charakterystyki (rys. 4.3b). Dalsze powiększanie 
napięcia powoduje oderwanie się charakterystyki obwodu zasilania od cha- 
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rakterystyki elementu w punkcie P, po czym następuje szybki przerzut 
- wzdłuż linii stałego prądu do 5"j[ przy indukcyjności L dostatecznie dużej 
lub wzdłuż linii statycznej charakterystyki obwodu zasilania do punktu S\ 
przy L = 0. W czasie przerzutu prąd i (u) elementu N różni się od prądu 
zewnętrznego i zewn o wartość prądu i c , płynącego przez pojemność C będącą 
sumą pojemności rozproszonych i pojemności własnej elementu N. Szyb¬ 
kość zmian napięcia u jest tym większa, im jest większa różnica prądów 
hewn ~ *( u ) = h- P roces przerzutu w układzie z elementem typu N omówio¬ 
no w p. 1.5. 



Rys. 4.3. Przerzutnik bistabilny: a) układ z elementem typu N; b, c) interpretacja procesów 
przerzutu na charakterystykach 


W układzie z indukcyjnością bezpośrednio po przerzucie następuje 
przemieszczanie się punktu pracy z S'{ do S i (lub do S u jeżeli w czasie 
przerzutu zaniknął impuls wyzwalający AEJ. Przebieg przełączenia układu 
bistabilnego jest więc procesem złożonym, składającym się z trzech pod¬ 
stawowych faz, co przedstawiono na rys. 4.4. W pierwszej fazie - przygoto¬ 
wawczej - punkt pracy sprowadza się na skraj części charakterystyki 
o ujemnym nachyleniu, od którego może zacząć się szybkie regeneracyjne 
przełączanie. Drugą fazę stanowi szybkie przełączenie. Początkowa (i na 
ogół duża) część tej fazy przebiega w granicach wyznaczonych ujemnym 
nachyleniem charakterystyki elementu czynnego, dlatego tę fazę nazywa się 
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regeneracyjną. Trzecia faza, to ustalanie się napięć i prądów odpowiednio 
do warunków statycznych. W tej fazie, nazywanej bierną, musi zmienić się 
prąd płynący w indukcyjności L, ponieważ jego wartość („pamiętana” 
w czasie przerzutu) bezpośrednio po przerzucie nie odpowiada prądowi 
określonemu z przecięcia charakterystyk statycznych. 

Trzy fazy - przygotowawcza, regeneracyjna i bierna - występują rów¬ 
nież w przerzucie powrotnym (rys. 4.3c i rys. 4.4), który następuje pod 
wpływem ujemnego przyrostu napięcia zasilającego o wartości A E 2 . Napię¬ 
cie to sprowadza punkt pracy do punktu V, na drugi skraj odcinka charak¬ 
terystyki o ujemnym nachyleniu. 



Rys. 4.4. Przebieg czasowy napięcia w układzie bistabilnym, z zaznaczeniem poszczegól¬ 
nych faz przerzutów 


Przy aproksymacji charakterystyk odcinkami linii prostych należy kon¬ 
sekwentnie przyjąć, że ustalanie się prądów i napięć przebiega w czasie wy¬ 
kładniczo. Stale czasowe t ł , t 2 procesów biernych określa się następująco: 


L L 

Zi ~Y+r 1 ’ Xl ~ r + r 2 


(4.1a,b) 


przy czym R x , R 2 - rezystancje wyrażające średnie rezystancje elementu 
czynnego odpowiednio w wysoko- i niskonapięciowych częściach charak¬ 
terystyki o dodatnim nachyleniu. 

Czas trwania faz biernych określa się w przybliżeniu wielokrotnością 
odpowiednich stałych czasowych, np. 

4l,2 = 2>^ T l,2 (4-2) 

W układzie monostabilnym po wyzwoleniu procesy początkowo prze¬ 
biegają podobnie (rys. 4.5) jak w układzie bistabilnym. Istotna różnica wy¬ 
stępuje dopiero w czasie procesu biernego. Ponieważ punkt A (rys. 4.5a), do 
którego dąży chwilowy punkt pracy, leży poza rzeczywistą charakterystyką 
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Rys. 4.5. Przerzutnik monostabiłny: a) interpretacja procesów dynamicznych na charak¬ 
terystykach; b) kształt generowanego impulsu 


elementu (znajduje się na jej liniowym przedłużeniu), następuje samoczynne 
wyzwolenie powrotne układu w momencie osiągnięcia punktu V. Dalej pro¬ 
ces przebiega identycznie, jak w układzie bistabilnym. W rezultacie powstaje 
impuls (rys. 4.5b) o długości wierzchołka t w wynikającej z przecięcia przez 
napięcie u poziomu U v podczas procesu biernego. Jeżeli przyjąć, że napięcie 
u zmienia się wykładniczo ze stałą czasową r u to z właściwości krzywej 
wykładniczej wynika określenie (zob. wzory (1.4) i (1.5)) 


l vi = T i In 


m(oo) — m(0) 

_ - - “ T | lH 

m(oo) - u(t w ) 


Ua ~ U(SV 

U A -Uy 


(4.3) 


W układzie monostabilnym faza przygotowawcza występuje jedynie 
przy przerzucie do stanu quasi-stabilnego, nie ma zaś jej przy przerzucie 
powrotnym. W układzie astabilnym nie ma w ogóle faz przygotowawczych, 
gdyż następuje ciąg przełączeń między stanami quasi-stabilnymi (rys. 4.6). 



Rys. 4.6. Przerzutnik astabilny: a) interpretacja procesów dynamicznych na charakterys¬ 
tykach; b) przebieg generowany w układzie 
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Przełączenia wynikają z dążenia chwilowego punktu pracy w stanach qu- 
asi-stabilnych do osiągnięcia punktów A lub B, które jednak są nieosiągal¬ 
ne. W rezultacie każdorazowo po dotarciu do punktu V lub P - jako skraj¬ 
nych punktów części charakterystyki o ujemnym nachyleniu - następuje 
regeneracyjne przełączenie na przeciwległą gałąź charakterystyki, zapocząt¬ 
kowujące kolejny etap quasi-stabilny. Do określenia czasów t u t 2 można 
zaadaptować zależność (4.3), wówczas 


, _ T 1n u a - U(Sl) . Ub-U(SI) 

h — T 1 Tl TT ’ *2 ~ t 2 1° 


U A ~Uy 


u„-u P 


(4.4a,b) 


Po pominięciu małych czasów przełączania, okres drgań T można wy¬ 
razić sumą 


T=t 1 + t 2 (4.5) 

Rozważania przeprowadzone dla układu z elementem o charakterystyce 
typu N stosują się również do układu z elementem o charakterystyce typu 
S (rys. 4.7). W układzie z rysunku 4.Ib przerzuty regeneracyjne zachodzą 
wzdłuż linii stałego napięcia - gdyż kondensator „pamięta” w krótkich 
przedziałach czasowych napięcie związane ze zmagazynowanym ładunkiem. 
Jako stałe czasowe stanów quasi-stabilnych należy przyjąć 


1 ° R + R, ’ 


c 

i? + i? 2 


(4.6a,b) 



Rys. 4.7. Przerzutnik astabilny z ele¬ 
mentem typu S; linie przerywane ze strzał¬ 
kami wyznaczają trajektorię zakreślaną 
przez chwilowy punkt pracy 


Tak jak w układach z elementem N do zbilansowania prądów jest ko¬ 
nieczne uwzględnienie małej pojemności C załączonej równolegle (patrz 
rys. 4.3a oraz rozważania w p. 1.5), w układach przerzutników z elemen¬ 
tem S jest konieczne uwzględnienie małej indukcyjności L załączonej szere¬ 
gowo, umożliwiającej zbilansowanie napięć w obwodzie w czasie szybkich 
procesów regeneracyjnych. 
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Ocena czasu trwania szybko narastających zboczy jest rzeczą trudną. 
W układach z elementami o naturalnej charakterystyce ujemnej rezystancji 
czasy szybkich przełączeń są charakterystycznym parametrem danego ele¬ 
mentu, a w diodach tunelowych są ściśle związane z jej charakterystyką 
statyczną, która jest praktycznie niezależna od częstotliwości. W układach 
tranzystorowych charakterystyki ujemnej rezystancji są zależne od często¬ 
tliwości, co zasadniczo utrudnia posługiwanie się nimi podczas obliczania 
czasów przełączeń regeneracyjnych i skłania do określania ich innymi me¬ 
todami. Stwierdza się, że czasy przełączeń są zależne od tych samych czyn¬ 
ników, które ograniczają czas narastania odpowiedzi impulsowej wzmac¬ 
niacza użytego w przerzutniku. Dla tranzystorów bipolarnych zasadnicze 
znaczenie ma iloczyn pojemności złącza kolektorowego i rezystancji ko¬ 
lektorowej R c . Jednak próby wyprowadzenia wzoru analitycznego okreś¬ 
lającego czas przełączania przerzutnika tranzystorowego (wykonane m.in. 
przez autora [2]) nie przyniosły dobrych rezultatów. Oceny czasów prze¬ 
łączeń w ujęciu różnych autorów różnią się nawet rzędem wartości. Obecnie 
prób tych zaniechano, gdyż można łatwo przeprowadzić symulację kom¬ 
puterową układu. 


4.3. PODSTAWOWE STRUKTURY UKŁADOWE PRZERZUTNIKÓW 

W przerzutnikach wykorzystuje się oczywiście elementy o naturalnej chara¬ 
kterystyce ujemnej rezystancji, jednak najczęściej tworzy się podobne ele¬ 
menty sztucznie, przy czym podstawą jest dwutranzystorowy wzmacniacz 
prądu stałego objęty pętlą silnego dodatniego sprzężenia zwrotnego. W ta¬ 
kim układzie można zawsze wyodrębnić parę zacisków reprezentujących 
dwójnik o ujemnej rezystancji, którego charakterystykę można zbadać przez 
dołączenie zewnętrznego obwodu pomiarowego. Są dwa sposoby wyodręb¬ 
niania zacisków dwójników o ujemnej rezystancji, przez: 

a) wykorzystanie dwóch różnych już istniejących punktów obwodu sprzę¬ 
żenia zwrotnego - otrzymuje się wówczas zwykle charakterystykę ty¬ 
pu N; 

b) rozcięcie obwodu sprzężenia zwrotnego, w miejscu rozcięcia można za¬ 
obserwować charakterystykę typu S. 

Obwody pomiarowe powinny zapewniać sterowanie napięciowe dla ele¬ 
mentów o charakterystyce typu N i sterowanie prądowe - dla elementów 
o charakterystyce typu S. Na przykład, w układzie wzmacniacza z dodatnim 
sprzężeniem zwrotnym pokazanym na rys. 4.8a charakterystyka typu N wy¬ 
stępuje między masą a punktem 1, co można stwierdzić pomiarowo i anali¬ 
tycznie. Przyjmując typową trójodcinkową aproksymację charakterystyki 
wzmacniacza (rys. 4.8b) można dla zakresu napięć wejściowych ± U P napi¬ 
sać równania 



4. Przerzutniki 


244 


u 2 = k u (u - e g ); i = u 




(4.7a,b) 


przy czym u, i - napięcie i prąd źródła pomiarowego, e g - pomocnicze 
napięcie, które można zastosować do przesuwania charakterystyki. 



Rys. 4.8. Charakterystyka ujemnej rezystancji typu N : a) wzmacniacz ze sprzężeniem re- 
zystancyjnym i pomiarowym źródłem napięciowym (zaznaczonym linią przerywaną); 
b) charakterystyka wzmacniacza; c) wykres zależności i{u) 


Po wyeliminowaniu z równań (4.7) napięcia u 2 otrzymuje się 


i 



_ 1 _ 

~R 


■+ 


Kf ) 


+ 


e„k, 


8 “ 
Rr 


(4.8) 


Jeżeli jest spełniony warunek dostatecznie silnego dodatniego sprzężenia 
zwrotnego (zwany warunkiem regeneracji) 

R f /R <K-\ (4.9) 

to wykres zależności i(u) ma ujemne nachylenie w zakresie napięć od — U P 
do + Up (rys. 4.8c). Poza tym zakresem nachylenie zależności i (u) jest do¬ 
datnie (wynika to z równoległego połączenia rezystancji R i R f ). 

Jeżeli rozciąć pętlę sprzężenia zwrotnego i włączyć pomiarowe źródło 
prądowe w sposób pokazany na rys. 4.9a, to można wykazać, że zależność 
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«(z) na zaciskach wyodrębnionych przez rozcięcie w zakresie aktywnym 
wzmacniacza opisuje równanie 

u = i(R + R f - k u R) + e g k u (4.10) 

Łatwo zauważyć, że nachylenie wykresu u(i) jest ujemne wtedy, kiedy 
jest spełniony ten sam warunek regeneracji (4.9). 



Rys. 4.9. Charakterystyka ujemnej rezystancji typu S: a) wzmacniacz ze sprzężeniem 
rezystancyjnym i pomiarowym źródłem prądowym (zaznaczonym linią przerywaną) załą¬ 
czonym w miejscu rozcięcia obwodu; b) wykres zależności u (i) 

Symbol wzmacniacza występujący w schematach z rys. 4.8 i rys. 4.9 
nie oznacza bynajmniej wzmacniacza operacyjnego, gdyż ze względu na 
szybkość przełączania stosuje się najprostsze struktury szerokopasmowe, 
zapewniające zarazem duże wzmocnienie i powtórzenie sygnału w tej samej 
fazie. Są to z reguły struktury dwutranzystorowe. Jeżeli w przerzutnikach 
jest stosowana większa liczba tranzystorów, to jedynie do realizacji obwo¬ 
dów wyzwalania, lepszego sprzężenia i innych celów. Jest dość istotną spra¬ 
wą uświadomienie sobie, że są tylko trzy struktury wzmacniaczy dwutran- 
zystorowych zapewniające powtórzenie sygnału w tej samej fazie i że w każ¬ 
dym przerzutniku, niezależnie od stopnia skomplikowania, można w zasa¬ 
dzie wyodrębnić jedną z trzech struktur podstawowych przedstawionych 
na rys. 4.10. 

Układ z rysunku 4.10a, nazywany układem Eccłes-Jordana, ma wzmac¬ 
niacz o stopniach w konfiguracji wspólny emiter-wspólny emiter. Ze wzglę¬ 
du na charakterystyczne sprzężenia krzyżowe kolektor-baza (przy tranzys¬ 
torach unipolarnych dren-bramka) i możliwość symetrycznego rysowania 
schematu, jest też nazywany przerzutnikiem symetrycznym lub przerzutni- 
kiem ze sprzężeniem krzyżowym. 

Układ z rysunku 4.1 Ob, ze wzmacniaczem o stopniach w konfiguracji 
wspólny kolektor-wspólna baza jest nazywany układem Schmitta lub ukła¬ 
dem asymetrycznym. Działanie układu można tłumaczyć pojedynczym 
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wspólny wspólny 
emiter ~ emiter 



Rys. 4.10. Podstawowe przerzutniki dwutranzystorowe: a) układ Eccles-Jordana 
(wspólny emiter-wspólny emiter); b) układ Schmitta (wspólny kolektor-wspólna baza); 
c) układ Bowesa (wspólna baza-wspólny kolektor). 

Wejścia i wyjścia wzmacniaczy nie odwracających fazy sygnału oznaczono numerami 1, 2 
(w układzie Eccles-Jordana są dwie równorzędne pary zacisków wejścia-wyjścia) 


sprzężeniem kolektor-baza i sprzężeniem prądowym na oporniku emitero¬ 
wym (lub sprzężeniem dren-bramka i sprzężeniem prądowym w obwodzie 
źródeł). Trzeci układ (rys. 4.10c), zawierający takie same stopnie, lecz w od¬ 
wrotnej kolejności wspólna baza-wspólny kolektor, jest nazywany układem 
Bowesa. 

W układach b, c do zapewnienia poprawnej pracy tranzystora w kon¬ 
figuracji wspólnej bazy napięcie bazy U 0 powinno być stałe, co praktycznie 
zapewnia się np. przez zastosowanie niskoimpedaricyjnego dzielnika napię¬ 
cia U cc z ewentualnym dołączeniem kondensatora o dużej pojemności, za¬ 
stosowanie układu z diodą Zenera, a w szczególnych przypadkach przez 
bezpośrednie połączenie bazy z masą układu. 
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Rys. 4.11. Przerzutnik Schmitta, jako układ o charakterystyce ujemnej rezystancji: a) typu 
S, współpracujący z pojemności C; b) typu N, współpracujący z indukcyjnością L 
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Na rysunku 4.11 zademonstrowano możliwość wykorzystania tego sa¬ 
mego układu - w tym przypadku układu Schmitta - jako realizującego 
charakterystykę typu S na zaciskach pojemności C oraz jako układu reali¬ 
zującego charakterystykę typu N na zaciskach indukcyjności L. W układzie 
b) przewidziano potencjometryczną regulację napięcia wprowadzonego sze¬ 
regowo z indukcyjnością - regulacja umożliwia pracę bi-, mono- bądź asta- 
bilną. W układzie a) nie ma oddzielnego źródła zasilającego załączonego 
równolegle z kondensatorem (patrz rys. 4.1b), gdyż napięcie zasilające U cc 
powoduje odpowiednie przesunięcie charakterystyki układu, będącego ty¬ 
pową wersją monostabilną przerzutnika Schmitta. 

Taka interpretacja działania przerzutników może wydawać się niepo¬ 
trzebna albo zgoła zawiła, jako że prowadzi od układów z ujemną rezystan¬ 
cją do układów ze sprzężeniem zwrotnym, nie czyniąc między nimi specjal¬ 
nej różnicy. W wielu podręcznikach omawia się te rodzaje oddzielnie i nawet 
stosuje się odmienne nazwy - układy „dwójnikowe” i układy „czwómiko- 
we”. Łączne omówienie tych układów jest jednak pożyteczne, gdyż pozwala 
dojrzeć pewne wspólne cechy w niezmiernie różnorodnych, pod względem 
budowy i zastosowań, układach przerzutnikowych. Chodzi głównie o to, by 
czytelnik zapoznający się z przerzutnikami dowiedział się już na samym 
początku, że w każdym układzie występuje zarówno charakterystyka typu 
N, jak i typu S, można więc użyć indukcyjności lub pojemności (zresztą, 
można też nie stosować zewnętrznych elementów reaktancyjnych). Powinien 
też być przekonany, że każdy układ przerzutnika, choćby najbardziej skom¬ 
plikowany, jest rozwinięciem jednej z trzech zasadniczych struktur przełącz¬ 
nikowych przedstawionych na rys. 4.10. 

Umiejętność identyfikacji struktury przerzutnika, sprzyjająca pojmowa¬ 
niu zasady jego działania, nie jest tak oczywista, jak to się może wydawać. 



Rys. 4.12. Przerzutniki z tranzystorami komplementarnymi: a) układ Eccles-Jordana; 

b) układ Eccles-Jordana jako pseudotyrystor służący do rozładowywania pojemności C; 

c) układ Schmitta; d) układ Bowesa 
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Na przykład przedstawione na rys. 4.12 (bez obwodów wyzwalania) prze¬ 
rzutniki z tranzystorami komplementarnymi były uznane za zupełnie nowe 
rodzaje. W rzeczywistości układ a), nazywany „tyrystorowym” (ze względu 
na podobieństwo charakterystyk), jest układem Eccles-Jordana o typowych 
sprzężeniach kolektor-baza. Komplementamość elementów sprawia, że oba 
tranzystory jednocześnie przewodzą lub są zatkane. Układ może pracować 
jednak nie tylko jako element o charakterystyce S (pseudotyrystor, 
rys. 4.12b), lecz również jako element o charakterystyce N. Przerzutnik c), 
zwany „szeregowym”, jest układem Schmitta (opornik emiterowy jest zbęd¬ 
ny, gdyż prąd w całości przepływa z jednego emitera do drugiego). Układ d) 
jest natomiast komplementarną wersją układu Bowesa. 

Wiedza ogólna o zasadach budowy i działania przerzutników, chociaż 
bardzo ważna, nie może jednak zastąpić znajomości konkretnych rozwiązań 
układowych. Dlatego dalsze części rozdziału są poświęcone omówieniu wy¬ 
branych rodzajów przerzutników, popartemu ich analizą bezpośrednią. 


4.4. PRZERZUTNIKI BISTABILNE 

4.4.1. Układ symetryczny ze sprzężeniami RC 

Przegląd przerzutników wypada zacząć od klasycznego układu dyskretnego 
przedstawionego na rys. 4.13, w którym szczególnie wyraziście występują 
charakterystyczne fazy przerzutu (spotykane również w innych, bardziej no¬ 
woczesnych układach). Przerzutnik, pokazany bez obwodów wyzwalania, 
składa się z dwóch inwerterów nasyconych z pojemnościami przyspieszają¬ 
cymi. W stanie spoczynkowym jeden z tranzystorów przewodzi w nasyce¬ 
niu, drugi zaś jest zatkany - dzięki czemu wzmocnienie w pętli sprzężenia 
zwrotnego jest małe i warunek generacji nie jest spełniony. Przełączenie 
układu, tj. zamiana stanów przewodzenia tranzystorów, wymaga doprowa¬ 
dzenia impulsów wyzwalających, np. krótkich impulsów ujemnych, dostar¬ 
czanych każdorazowo do bazy tego tranzystora, który jest w danej chwili 
nasycony. Wyprowadzenie tranzystora ze stanu nasycenia i wprowadzenie 
w stan przewodzenia aktywnego powoduje wzrost napięcia na jego kolek¬ 
torze. Ponieważ ta zmiana napięcia jest szybka, przenosi się niemal w całości 
przez pojemność przyspieszającą na bazę drugiego tranzystora i wyprowa¬ 
dza go ze stanu zatkania. W taki sposób oba tranzystory zostają wprowa¬ 
dzone w stan aktywny, zapewniający duże wzmocnienie i spełnienie warun¬ 
ku generacji w pętli sprzężenia zwrotnego. Następuje proces regeneracyjny, 
polegający na wzajemnym sterowaniu baz tranzystorów zmianami napięć 
na kolektorach. Proces ten pogłębia kierunek zmian zapoczątkowanych im¬ 
pulsem wyzwalającym a kończy się zatkaniem tranzystora początkowo 
przewodzącego i nasyceniem tranzystora początkowo zatkanego. W pewnej 
chwili impuls wyzwalający może już zaniknąć - powinno to nastąpić w koń- 



4.4. Przerzutniki, bistabitne 


249 


cowej fazie przerzutu. Zbyt krótki impuls wyzwalający może być przyczyną 
cofnięcia się zapoczątkowanych zmian. Następny impuls wyzwalający powi¬ 
nien być doprowadzony do bazy tego tranzystora, który jest nasycony. 



Rys. 4.13. Symetryczny przerzutnik bistabilny ze sprzężeniami RC\ a) układ; b) przebiegi 
przy przełączaniu 

W przebiegach czasowych napięć na kolektorach i bazach można wyró¬ 
żnić trzy różne prędkości zmian. Najszybciej zmienia się (na rysunku skoko¬ 
wo) napięcie na kolektorze tranzystora zmierzającego ku nasyceniu, jest on 
bowiem chwilowo silnie przesterowany prądem ładowania pojemności przy¬ 
spieszającej połączonej z kolektorem tranzystora zmierzającego w tym sa¬ 
mym czasie ku zatkaniu (to przesterowanie jest omówione w p. 1.3). Na 
kolektorze tranzystora zmierzającego ku zatkaniu napięcie nie może szybko 
osiągnąć poziomu ustalonego U CEZ , gdyż zmiany napięcia wynikają właśnie 
z ładowania pojemności przyspieszającej przez rezystancję kolektorową. 
Dlatego druga, kolejna prędkość zmian, związana z wykładniczym wzros¬ 
tem napięć na kolektorach, zależy od stałych czasowych obwodów ładowa¬ 
nia i? cl C 2 RczCi- Te same stałe czasowe charakteryzują więc i procesy 
zanikania niewielkich przyrostów napięć na bazach, wywołanych chwilo¬ 
wym ich przesterowaniem dużym prądem ładowania. Najwolniej zmieniają 
się napięcia na bazach tranzystorów zatkanych, ustalając się na poziomie 
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— U BEZ . Duże ujemne wartości początkowe tych napięć wynikają z przenie¬ 
sienia przez pojemności przyspieszające szybkich skoków napięć A U cl , AU c2 
na kolektorach. Stałe czasowe zanikania nadmiarów napięć zatykających 
tranzystory wynikają z rozładowywania pojemności przyspieszających przez 
oporniki R t , R 2 


T n — Ci 


r x + r 2 ’ 


L b2 


~ Cn 


-^ 1-^2 
+ R 2 


(4.11a,b) 


Najdłużej trwające procesy ustalania się napięć po przerzucie są nazy¬ 
wane procesami biernymi układu, w rozważanym układzie czasy bierne moż¬ 
na określać za pomocą wzorów (4.2). Bardziej szczegółową analizę proce¬ 
sów przerzutu zawiera książka [2]. 

Projektowanie przerzutnika tego typu jest proste, polega na zaprojek¬ 
towaniu dwóch identycznych inwerterów nasyconych (zob. p. 1.6 i przy¬ 
kład 1.3). Przy określonym typie tranzystora i napięciach U cc , U BB , wy¬ 
biera się rezystancje kolektorowe, kierując się kryteriami - poboru prądu, 
zakresu optymalnej pracy tranzystora i obciążalności układu. Następnie 
oblicza się rezystancje obwodów sprzęgających R v R z , uwzględniając po¬ 
żądaną wartość napięcia U CEZ , ale głównie konieczność zapewnienia zat¬ 
kania i nasycenia tranzystorów w ich stanach statycznych - co często na¬ 
zywa się spełnianiem warunków bistabilności. Należy zastanowić się, naj¬ 
lepiej jeszcze w fazie rozważań wstępnych, nad doborem obwodów wy¬ 
zwalania. 


A70S1 



Rys. 4.14. Przykład realizacji obwo¬ 
dów wyzwalania impulsowego 
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Przykład realizacji bipolarnego przerzutnika symetrycznego jest poka¬ 
zany na rys. 4.14. Układ, służący do liczenia impulsów w podziale 2:1, 
jest wyzwalany ujemnymi impulsami uformowanymi w podwójnym ukła¬ 
dzie różniczkującym R W C W z tylnego zbocza impulsów na wejściu T. Im¬ 
pulsy są kierowane zawsze do bazy tranzystora nasyconego, dzięki diodom 
D u D 2 o napięciach polaryzacji zależnych od potencjału kolektora. Diody 
D 3 , -D 4 wraz z pojemnościami C w tworzą układ dynamicznego przylegania, 
tj. ułatwiają odpływ nadmiaru ładunku z pojemności c w ładowanych in¬ 
tensywnie jednokierunkowymi impulsami prądów. Ma to na celu zapobie¬ 
ganie spadkowi czułości wyzwalania przy dużej częstotliwości impulsów wy¬ 
zwalających. 

Przedstawiony rodzaj wyzwalania, polegający na kształtowaniu impul¬ 
sów wyzwalających przez różniczkowanie, należy do systemu nazywanego 
wyzwoleniem impulsowym. Chociaż dość często jest stosowany jeszcze 
w układach dyskretnych (głównie monostabilnych), jako wrażliwy na dobór 
parametrów obwodu różniczkującego i kształt impulsów wejściowych, nie 
jest używany w układach scalonych o dużym możliwym rozrzucie paramet¬ 
rów. Stosuje się tam tzw. wyzwalanie potencjałowe, polegające na przekro¬ 
czeniu pewnego napięcia progowego. Ewentualnie imituje się, w razie po¬ 
trzeby, wyzwalanie impulsowe określonym zboczem ( wyzwalanie zboczem ), 
co powoduje w systemie potencjałowym pewną komplikację układową. Na¬ 
leży zauważyć, że wyzwalanie polega zawsze na przekroczeniu pewnego po¬ 
tencjału progowego, jest więc zawsze „potencjałowe”. 

Z wyzwalaniem wiąże się pojęcie czasu martwego, czyli najkrótszego 
odstępu czasu, po jakim można układ wyzwolić ponownie. Jest to wielkość 
w zasadzie zależna zarówno od układu wyzwalanego, jak i od parametrów 
obwodu i samego impulsu wyzwalającego. W praktyce czas martwy jest 
często utożsamiany (niezbyt słusznie) z czasem biernym układu. 

4.4.2. Układy symetryczne o sprzężeniach bezpośrednich 

W urządzenich cyfrowych, zwłaszcza scalonych, są stosowane proste prze¬ 
rzutniki symetryczne o bazach tranzystorów połączonych bezpośrednio 
z kolektorami (rys. 4.15a). Oprócz podstawowych tranzystorów T u T 2 , 
składających się na układ przerzutnika Eccles-Jordana, występują tranzy¬ 
story T 3 , T a służące do przełączania układu, z wejściami oznaczonymi 
S, R (ang. set, reset). W stanie statycznym oba wejścia mają potencjał 
zerowy. Przerzut zachodzi wtedy, gdy do wejścia tranzystora wyzwalającego 
połączonego z tranzystorem podstawowym - znajdującym się w stanie nie- 
przewodzenia — doprowadzi się potencjał dodatni. Na kolektorach obu 
tych tranzystorów napięcie zmniejsza się, co inicjuje przerzut. Powtórny 
przerzut wymaga chwilowego podniesienia potencjału na przeciwległym 
wejściu. Po każdym przełączeniu sygnał wejściowy powinien znowu przyjąć 
wartość zerową. 
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Pomimo prostoty układowej i braku procesów biernych związanych 
z rozładowywaniem pojemności przyśpieszającej, układ ma też dość istotne 
cechy ujemne. Jest układem nasyconym, a ponieważ oporniki kolektorowe 
spełniają również funkcję oporników bazowych, prądy baz są duże i nasyce¬ 
nie tranzystorów jest bardzo głębokie. Przyczynia się to do wydłużenia pro¬ 
cesów przełączania. Inną cechą ujemną są małe zmiany napięć kolektoro¬ 
wych, gdyż napięcia na kolektorach tranzystorów nieprzewodzących są 
równe napięciom U BEP złączonych z nimi baz. Tę wadę można częściowo 
usunąć przez zastosowanie dodatkowych tranzystorów sprzęgających T 5 , 
T 6 (rys. 4.15b), przesuwających napięcie na kolektorze o jeszcze jedno na¬ 
pięcie złączowe. 



Rys. 4.15. Przerzutniki symetryczne o sprzężeniu bezpośrednim i wyzwalaniu potencja¬ 
łowym 


Z formalnego (systemowego) punktu widzenia przerzutniki z rys. 4.15 
należą do grupy przerzutników RS o potencjałowym wyzwalaniu [3, 17]. 
Przerzutniki RS mogą być traktowane jako odpowiednie połączenia ukła¬ 
dów NOR lub NAND (rys. 4.16), z pojedynczymi lub wielokrotnymi wej¬ 
ściami S, R. Przerzutniki z rysunku 4.15 są złożone z dwóch układów NOR 
(przyjmując konwencję logiczną dodatnią), tzn. mogą być skrótowo rysowa¬ 
ne z zastosowaniem symboli układów logicznych jak na rys. 4.16a. Przerzut¬ 
niki RS zbudowane z układów NAND różnią się od przerzutników zbudo¬ 
wanych z elementów NOR tylko tym, że naturalne poziomy spoczynkowe 
w układach NOR odpowiadają sygnałom logicznym 0, a w układach 
NAND - sygnałom logicznym 1. 

Przyjmuje się, że sygnały na wyjściach przerzutników RS są komple¬ 
mentarne, co zresztą znajduje wyraz w oznaczeniu wyjść ( Q , Q). Dlatego 
stany jednoczesnych sygnałów 1, 1 na obu wejściach wyzwalających R, 
S przerzutnika NOR oraz 0, 0 na wejściach przerzutnika NAND, są często 
nazywane stanami zabronionymi, gdyż powodują naruszenie zasady kom- 
plementarności sygnałów wyjściowych. Takie sygnały fizycznie mogą jednak 
wystąpić (zwłaszcza przy sygnałach asynchronicznych o dużej częstotliwo¬ 
ści), powodując nasycenie obu tranzystorów w układzie RS NOR (wyjścio- 
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Rys. 4.16. Przerzutniki RS - wraz z tablicami przejść - złożone z układów logicznych: 
a) NOR; b) NAND 

we sygnały logiczne 0, 0), a zatkanie obu tranzystorów w układzie RS 
NAND (wyjściowe sygnały 1, 1). Przy „zabranianiu” wystąpienia takich 
sygnałów argumentuje się, że nie wiadomo, jakie sygnały ustalą się na wyj¬ 
ściach po powrocie sygnałów wejściowych do normalnych wartości spo¬ 
czynkowych (0, 0 w układach NOR oraz 1, 1 w układach NAND). Prak¬ 
tycznie stany zabronione mogą być wykorzystywane równie dobrze, jak 
inne, jednak należy wtedy zapewnić programowo nie wystąpienie bezpo¬ 
średnio po tym sygnałów 0, 0 na wejściach przerzutnika RS NOR i syg¬ 
nałów 1, 1 na wejściach przerzutnika RS NAND. 

Na rysunku 4.17 jest pokazany przerzutnik RS składający się z dwóch 
dwuwejściowych układów NOR wykonanych w technice CMOS (zob. 
p. 1.6.6). Dwa górne tranzystory każdego układu NOR (mające kanał ty¬ 
pu P) są połączone szeregowo, natomiast tranzystory dolne (mające kanał 
typu N) - równolegle. W stanie spoczynkowym (przy zerowych napięciach 
na wejściach RS) przewodzą tranzystory T n i T 8 , a są zatkane tranzystory 
wejściowe T s , T 6 . W stanie spoczynkowym na wyjściu jednego z inwerterów 
CMOS (7\, T 3 oraz T 2 , T a ) jest stan niski (napięcie wyjściowe 0), a na 
wyjściu drugiego - stan wysoki (napięcie wyjściowe równe U ss ). Jeżeli 
na przykład do wejścia S doprowadzi się wysokie napięcie U ss (odpowia¬ 
dające logicznej wartości 1), zatyka się tranzystor t 7 , a tranzystor T s jest 



Rys. 4.17. Przerzutnik symetryczny 
złożony z układów NOR CMOS 
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wprowadzany w stan przewodzenia. Ponieważ tranzystor T n odcina wyjście 
inwertera Q od napięcia zasilającego, a tranzystor T s zwiera je do masy, na 
skutek wewnętrznego sprzężenia zwrotnego ustala się lub jest podtrzymany 
stan Q = 1, <2 = 0. 

W układach TTL (pamięciach, rejestrach) są stosowane przerzutniki 
z tranzystorami wieloemiterowymi, ew. z dodatkowymi wtórnikami w ob¬ 
wodach sprzężenia. W układzie przerzutnika z tranzystorami dwuemitero- 
wymi, przedstawionym na rys. 4.18, zmiana potencjałów emiterów powodu¬ 
je zapisanie lub odczytanie informacji. Jeżeli linia słowa jest na potencjale 
niskim (bliskim potencjałowi masy), to zmiany napięć na liniach bitów (do¬ 
datnie) nie zmieniają stanu przerzutnika. Jest to stan pamiętania wprowa¬ 
dzonej informacji. Odczytanie stanu następuje przez podniesienie potencjału 
linii słowa. Powoduje to podniesienie potencjału obu linii bitów, jednak 
wcześniej zwiększy się potencjał tej linii bitu, która jest połączona z emite¬ 
rem tranzystora przewodzącego. 


Ucc 



Rys. 4.18. Przerzutnik symetryczny ste¬ 
rowany w obwodach emiterów, typowy 
dla układów TTL 


Zmiana stanu (zapisanie informacji) wymaga podniesienia potencjału 
linii słowa oraz doprowadzenia do linii bitów potencjałów programujących 
przerzut (lub utrwalających stan istniejący). Przerzut następuje podczas 
zmniejszania potencjału linii słowa (na tylnym zboczu impulsu związanego 
z linią słowa). 


4.4.3. Układ asymetryczny (układ Schmitta) 

Istnieje wiele odmian układu Schmitta, jednego z bardziej popularnych 
w technice układów impulsowych. Klasycznym zastosowaniem tego prze¬ 
rzutnika jest dyskryminacja amplitudy, regeneracja kształtu przebiegów im¬ 
pulsowych oraz indykacja przejścia obserwowanego przebiegu przez pewne 
określone poziomy. Na rysunku 4.19a przedstawiono typowy układ Schmit¬ 
ta z bezpośrednim sprzężeniem kolektor-baza i sprzężeniem prądowym na 
oporniku emiterowym R e . Jeżeli rezystancja źródła R g jest mała, progowe 
napięcia U W1 , U W2 określone dla napięcia u bl i napięcia e g są praktycznie 
takie same. Trzeba dodać, że rezystancja R g powinna być mała, gdyż wejście 
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układu reprezentuje charakterystykę typu S i przy zbyt dużej rezystancji 
obwodu zewnętrznego przerzut regeneracyjny może nie wystąpić [2]. Na 
rysunku 4.19b wykreślono przebiegi występujące przy przełączaniu układu 
impulsami o zboczach zmieniających się stosunkowo wolno, dla uwypukle¬ 
nia histerezy związanej z różnicą poziomów U W1 , U wz . Gdy napięcie e g jest 
chwilowo małe, tranzystor T l jest zatkany, a przewodzący tranzystor T 2 
wytwarza na rezystancji R e napięcie 



Rys. 4.19. Przerzutnik Schmitta: a) układ ze sprzężeniem bezpośrednim kolektor-baza; 
b) przebiegi przy przełączaniu 


Włączenie tranzystora 7\ następuje przy wystąpieniu napięcia wejścio¬ 
wego większego o U BEP1 m U BEP2 ~ U BEP , zatem w przybliżeniu 

U w i. — U E2 + U BEP = U cc — (4.13a) 

Po włączeniu 7\ tranzystor T 2 zatyka się. Wyłączenie tranzystora T t 
i ponowne włączenie T 2 następuje przy napięciu U W2 , które można określić 
formalnie jako większe o U BEP od napięcia U EL wytwarzanego na rezystancji 
R e w wyniku przewodzenia T v Zwrotu „formalnie” użyto dlatego, że przy 
przewodzeniu tranzystora T x napięcie u e na rezystorze R e zmienia się 
(rys. 4.19b) powtarzając w pewnej skali napięcie wejściowe (tranzystor T t 
przy przewodzeniu przeważnie jest nasycony, co nie zmienia powyższej kon¬ 
statacji). Do obliczenia U E1 należy użyć określenia prądu I E1 dla chwili 
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bezpośrednio przed przerzutem. Trzeba zauważyć, że w tym momencie na¬ 
pięcia na bazach tranzystorów T t , T 2 są identyczne i równe U wl . Prąd 
kolektora ^Cl? praktycznie równy prądowi emitera 4i> określa iloraz róż¬ 
nicy między zastępczym napięciem U cc ■ R 2 I(R t + R 2 ) = U Wi w obwodzie 
kolektora T t i napięciem {7^2 występującym na jego kolektorze (bazie tran¬ 
zystora T 2 ), oraz zastępczej rezystancji kolektorowej wynikającej z połącze¬ 
nia rezystancji R v R 2 . Zatem 


4i — 4i - (^4i — ^1^2) 


+ J? 2 


Prąd 4i można też określić następująco 

U El U w 2 — ^BEP 


Iei ~ ' R. 


R.. 


Na podstawie obu określeń prądu I El znajduje się 


Uwi ~ 


U 


w i 


U 


BEP 


1 + 


1 r,r 2 


R e Rx + R 2 


1 + R. 


Ri + R-2 

r x r 2 


(4.14) 


(4.15) 


(4.13b) 


Skokowe zmiany napięcia A U C2 na kolektorze tranzystora T 2 można 
określić za pomocą wzorów (4.12) i (4.13a) 


AC/ C2 — IciRci — 42-4:2 — {Uwi — U BEP ) jj 1 (4.16) 

K e 

W układzie można zapewnić nienasycanie się tranzystora T 2 , do czego 
jest konieczne spełnienie warunku 

U cc > A U C2 + U W1 (4.17) 

Sposób obliczania rezystancji układu ilustruje przykład. 


Przykład 4.1. Obliczyć rezystancje układu przerzutnika Schmitta z rys. 4.19a z założe¬ 
niem: R c2 = 1,5 kQ, U W1 =4V,^ 2 = 3 V, A U C2 = 5 V, U cc = 10 V, U BEP « 0,65 V. 

1. Suma napięć A U C2 4- U W1 = 54*4 = 9V< U cc = 10 V zapewnia nienasycenie tranzysto¬ 
ra T 2 . 

2. Oblicza się R e ze wzoru (4.16) 


n U W i — U BEP n 4 — 0,65 ^ ^ 

R e — R-c2 - ' *’ 5 

A U co 5 


i m 


3. Oblicza się prąd ^ei według zależności (4.15) 


U w o. — 


R. 


3 - 0,65 


= 2,35 mA 


1 
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4. Oblicza się stosunek rezystancji na podstawie wzoru (4.13a) 

R 2 J(R 1 4- R 2 ) == U wl /U C c = 4/10 = 0,4, zatem RJR 2 = 1,5 

5. Wyznacza się rezystancję R 1 na podstawie przekształconego wzoru (4.14), a następnie re¬ 
zystancję R 2 



R 2 = RJ 1,5 * 680 Q 


Analizę i obliczenia oparto na przybliżeniu a x = a 2 = 1. Bardziej szcze¬ 
gółową analizę układów Schmitta, wraz z analizą charakterystyki ujemnej 
rezystancji na wejściu, można znaleźć w książkach [2, 13]. 


4.4.4. Maksymalne częstotliwości przełączania 

Maksymalna częstotliwość przełączania przerzutników jest definiowana ja¬ 
ko największa dopuszczalna częstotliwość powtarzania impulsu wyzwalają¬ 
cego o określonym kształcie, przy której nie zachodzi jeszcze podział częs¬ 
totliwości na wejściu przez „gubienie” impulsów. Przy częstotliwościach 
większych układ zaczyna reagować na co drugi, co trzeci impuls itd. - tzn. 
zachodzi dzielenie częstotliwości na wejściu układu (poza dzieleniem wyni¬ 
kającym z zasady działania przerzutnika). 

Maksymalna częstotliwość przełączania jest najważniejszym paramet¬ 
rem przerzutników, ciągle trwają starania o jej zwiększenie, dużym nakła¬ 
dem środków. Jest rzeczą ryzykowną, a przy tym trudną, określanie jej 
wartości, gdyż ciągle napływają doniesienia o nowych osiągnięciach w tej 
dziedzinie. Dla konstruktora jest jednak ważna choćby przybliżona ocena 
częstotliwości przełączania przerzutników różnego rodzaju. W pracy [2] 
z końca lat siedemdziesiątych przedstawiono następującą zależność: 


h 


pmax 


_ fr _ 

0,55 + 4,6 R c C c f T 


(4.18) 


Chociaż wzór ten dotyczy układów bipolarnych z pojemnościami przy¬ 
spieszającymi i reprezentuje ocenę raczej optymistyczną, zasadniczo jest po¬ 
prawny, i dobrze odzwierciedla dominującą rolę stałej czasowej R c C c . 
W tranzystorach o f T « 700 MHz, C c « 5 pF i R c = 300 O oblicza się 
f pmax * 130 MHz. 

Pożyteczne są dane katalogowe, np. w 1990 r. z pewną ostrożnością 
można było przyjmować następujące wartości f pmax . 


a) układy dyskretne zwykłe .10/20 MHz; 

b) układy hybrydowe specjalizowane . 50/150 MHz; 

c) układy scalone zwykłe, np. standardowe TTL .10/35 MHz; 
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d) układy scalone średnio specjalizowane, np. STTL, HCMOS 

. 25/125 MHz; 

e) układy scalone wysoko zaawansowane, np. MECL . . . 300/1200 MHz. 

W laboratoriach są osiągane częstotliwości o wiele większe. 


4.5. PRZERZUTNIKI MONOSTABILNE 

4.5.1. Układ quasi-symetryczny 

Najprostszym przerzutnikiem monostabilnym jest układ przedstawiony 
na rys. 4.20a, należący do rodziny układów Eccles-Jordana. W stanie 
spoczynkowym tranzystor T 1 przewodzi w nasyceniu. Przewodzenie to 
jest wymuszone przez dołączenie opornika R b do źródła napięcia U BB . 
Dla zapewnienia nasycenia rezystancja R b powinna być wybrana zgodnie 
z warunkiem 


R-b ^ Rbmax ~ P^cl 


&BB &BEP 
U CC ~ U CES 


(4.19) 



Rys. 4.20. Przerzutnik monostabilny quasi-symetryczny: a) układ; b) przebiegi czasowe 
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W typowych układach U BB = U cc » U BEP , U CES , wtedy R bmox a jSR cl . 
Dodatkowe źródło napięcia zatykającego — U BB1 może nie być stosowane, 
gdyż napięcie U CES na kolektorze nasyconego tranzystora 7\ może być wy¬ 
starczająco małe, by utrzymać tranzystor T 2 w stanie nieprzewodzenia (jeże¬ 
li rezystancja R x nie jest zbyt duża). Tranzystor T 2 w czasie generacji impul¬ 
su powinien przewodzić w nasyceniu, pod wpływem prądu bazy płynącego 
ze źródła U cc przez oporniki R cl , R v Również ze względu na nasycenie T 2 , 
rezystancja R x nie powinna być zbyt duża. Przy określaniu R t należy 
uwzględnić gałąź z R 2 i napięciem — U BBi , która oddziałuje zmniejszająco 
na prąd bazy t 2 , i która, jeżeli jest stosowana, powinna zapewniać zatkanie 
tranzystora T 2 napięciem — U BEZ . Dlatego rezystancję R x obiera się zgod¬ 
nie z warunkiem i? lm£n < R x < R lmajc , przy czym 


D _ 


Ucc ~ U BEP 


u cc - U, 


CES 


W 


+ 


U BBX "b Ui 


R 


cl 


BEP 


c 2 


R , 


(4.20) 


R 


lmin 


R , 


UęES + UąEZ 
Ubbi ~ U BEZ 


(4.21) 


Sprzężenie kolektora tranzystora T l z bazą tranzystora T 2 jest sta- 
łoprądowe (przy zastosowaniu małej pojemności przyspieszającej C L ), 
natomiast sprzężenie kolektor r 2 -baza T x jest zmiennoprądowe. Pojem¬ 
ność C b zapewnia nie tylko sprzężenie, lecz również właściwą długość im¬ 
pulsu t w . 

Po wyzwoleniu układu (np. ujemnym impulsem u w , jak na rys. 4.20) 
przerzut odbywa się zasadniczo identycznie, jak w układach bistabilnych 
z rys. 4.13 i rys. 4.14. Po przerzucie przewodzi tranzystor t 2 , tranzystor T x 
natomiast jest zatkany ujemnym skokiem napięcia z kolektora t 2 , przeno¬ 
szącym się prawie w całości przez dużą pojemność C b . Stan zatkania tran¬ 
zystora T x nie jest stanem trwałym, gdyż napięcie na jego bazie zmienia się 
w wyniku ładowania kondensatora C b przez opornik R b . Kondensator C b 
jest w tym czasie praktycznie dołączony do masy przez nasycony tranzystor 
T 2 . Napięcie na bazie tranzystora T x , kontrolujące stan układu, w wyniku 
ładowania kondensatora C b dąży od wartości początkowej « 6 (0) = 
— U BEP — U cc + U CES , do asymptoty u b ( oo) = U BB , ze stałą czasową R b C b . 
Przyjmuje się, że powrotny przerzut zapoczątkowuje otwarcie tranzys¬ 
tora T x w momencie osiągnięcia przez napięcie u b poziomu u b (t w ) = U BEP . 
Korzystając więc z zależności (4.3), wyznacza się 


t w — R b C b ln 


U SB + Ucc ~ U BEP — U ( 


BEP 


'CES 


Ubb ~ U BEP 


(4.22) 
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Zwykle stosuje się U BB = U cc , przy czym napięcie U cc jest duże i z regu¬ 
ły można we wzorze (4.22) nie uwzględniać małego napięcia U CES , a często 
nawet napięcia U BEP , zatem w przybliżeniu 

t w ta .RjCjln 2 ~ cc — f r BEP « i? 6 C>2 = 0,69**C, (4.23) 

U CC U BEP 

Po przerzucie powrotnym następuje faza bierna związana z ładowaniem 
pojemności C b przez opornik R cl , jej czas trwania t b można wyznaczyć na 
podstawie zależności (4.2) 

h = 2,3 R c2 C b (4.24) 

Podczas rozważania układów monostabilnych zawsze są istotne prob¬ 
lemy stałości długości impulsu, możliwość regulacji tej długości, ponadto 
kształt impulsu i możliwość częstego wyzwalania układu. 

Biorąc za podstawę wzór (4.23) można stwierdzić, że zmiany długości t w 
wynikające ze zmian napięcia zasilania są tym mniejsze, im jest większe 
napięcie U cc w stosunku do U BEP . Przyrost względny długości impulsu 
A tjt w wywołany przyrostem napięcia U cc o wartość A U cc można określić 
wzorem 


to w _ n U BE p A TT 

t ~ 0,72 (U -U ) 2AUcc 

l w U BEP) 


(4.25) 


Napięcie U cc nie może być bardzo duże. W układach z tranzystorami 
epiplanarnymi wyraźne ograniczenie wynika z możliwości przebicia złącza 
emiterowego dużym ujemnym skokiem napięcia na bazie tranzystora T v 
Zjawisko to zmusza do modyfikacji układu [2], lub do ograniczenia napięcia 
zasilającego praktycznie do ok. 5-6 V. Korzystając ze wzoru (4.25) dla 
U cc = 5 V, U BEP ta 0,65 V znajduje się współczynnik zależności od zmian na¬ 
pięcia zasilania AtJ(t w ■ AC7 cc ) ta 0,025/V. 

Długość impulsu zależy od temperatury za pośrednictwem różnych 
wielkości. W uproszczonej analizie uwzględnia się tylko wpływ zmian tem¬ 
peraturowych napięcia U BEP , który łatwo zbadać na podstawie wzoru 
(4.23). Ze wzrostem temperatury długość impulsu t w maleje, gdyż zmniejsza 
się poziom napięcia u b (t w ) = U BEP . Korzystając z zależności (4.23) znajduje 
się względną zmianę A tjt w wynikającą z przyrostu temperatury o AT 


to* _L c ' Ar = o 72 c ~ AT 

t w ~ 21n2 U cc ’ U cc 


(4.26) 


Przyjmując typową zmianę napięcia złączowego c = — 2 mV/K oraz 
U cc — 5 V, oblicza się współczynnik temperaturowy At w /(? w A7) ta —0,0003/K. 

Długość impulsu można regulować zmianą rezystancji R b lub napię¬ 
cia U BB , co wynika ze wzoru (4.22). Można w tym celu zmodyfikować układ 
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zastępując gałąź z R b , U BB regulowanym źródłem prądowym. W taki sposób 
nie można jednak zmieniać długości impulsu bardziej niż kilkakrotnie, regu¬ 
luje się bowiem przy tym również głębokość nasycenia tranzystora T v Przy 
głębokim nasyceniu, np. przy małym R b , układ może nie wyzwalać się wcale 
lub wyzwalać z dużym opóźnieniem. Przy dużych zaś rezystancjach R b zmie¬ 
nia się zasadniczo rodzaj pracy układu, gdyż tranzystor T t w stanie spo¬ 
czynkowym nie nasyca się i układ staje się astabilny. 

Regulacja za pośrednictwem pojemności C b nie powoduje takich kłopo¬ 
tów, ale praktycznie jest tylko możliwość regulacji skokowej (przez przełą¬ 
czanie pojemności), ponadto, jak łatwo zauważyć, przy zwiększaniu t w 
zwiększa się również proporcjonalnie czas bierny t b . Stosunek czasów 
t b jt w x, 3,3R c2 /R b w takich układach nie jest wprawdzie duży (rzędu 0,1), ale 
zależność czasu biernego od czynnika regulującego w wielu zastosowaniach 
nie jest pożądana. Układ może być ponownie wyzwolony dopiero po upły¬ 
wie czasu równego ok. 2 t b od chwili powrotnego przerzutu. Forsowanie 
wcześniejszego wyzwolenia powoduje najpierw skrócenie długości impulsu, 
później zaś dzielenie impulsów. 

Obliczanie monostabilnego układu quasi-symetrycznego jest proste (je¬ 
żeli nie uwzględnia się rozrzutu parametrów). 


Przykład 4.2. Obliczyć elementy przerzutnika ąuasi-symetrycznego z rys. 4.20a z założe¬ 
niem: Ł/flu = U cc = 5 V, U BB i = 2 V, t w = 8 jis, U BEZ k 0,5 V, /I ^ 60, U BEP x 0,65 V, 
U ces ~ 0,15 V. 

1. Obiera się wstępnie rezystancje R cl = R c2 =R c = 2,2 kQ, przy których prądy kolektorowe 
są równe ok. 2,2 mA. 

2. Oblicza się rezystancję R bmax i wybiera się R b 


R 


bmax 




Ubb ~ Ubep ■ 5 — 0,65 

-= 60 • 2,2 ■ ——— 

Ucc ~ U CES 5 ~ 


= 118 kO 


Wybiera się R h = 68 kQ, co jest równoważne przyjęciu współczynnika prze sterowania 
K f1 ź 118/68 = 1,74 (zob. wzór (1.22)). 

3. Po podstawieniu zadanych wartości do zależności (4.20) i (4.21) otrzymuje się graniczne 
związki 

4,35 

^lwiflJC = Z~7Z i ^lmin = 0,4333 R 2 

2,6j 

0,03674 +- 

Rz 

Można przyjąć różne pary wartości R u R 2 . Na przykład, przy R x = 22 kQ, R 2 = 47 kD 
otrzymuje się U BEZ = 0,54 V, oraz prąd bazy tranzystora T 2 w stanie przewodzenia 
l BF2 = 0,12 mA, zapewniający głębokość nasycenia K p2 « 3,3 - co jest do przyjęcia. 

4. Określa się pojemność C b na podstawie wzoru (4.23) 


2Ł/ cc — U BEP 2 • 5 — 0,65 

i? 6 ln- 68 • ln 

Ucc~U B 


t 0,15 nF 


J CC ~ U BEP J — 0 j 65 

Pojemność C x można przyjąć w przybliżeniu równą podwójnej typowej wartości pojemności 
C c , np. 15 pF. 
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4.5.2. Układ Bowesa 

W szybkich systemach impulsowych unika się układów z tranzystorami na¬ 
syconymi, gdyż wnoszą one dodatkowe opóźnienia. Z tego powodu rzadko 
stosuje się klasyczne przerzutniki Eccles-Jordana. Wprawdzie można w nich 
zapewnić nienasycenie tranzystora przewodzącego w stanie spoczynku (re¬ 
alizując konieczny warunek stabilności przez zatkanie drugiego tranzysto¬ 
ra), ale poziomy napięć i długość impulsu byłyby w takich układach źle 
określone, jako silnie zależne od wartości i zmian współczynnika wzmocnie¬ 
nia prądowego fi. Dlatego używa się układów speq'alizowanych, których 
typowym reprezentantem jest przerzutnik Bowesa z emiterowym sprzęże¬ 
niem pojemnościowym. 



Rys. 4.21. Przerzutnik monostabilny Bowesa: a) układ ze źródłem prądowym; b) przebiegi 
czasowe 


W monostabilnym układzie Bowesa przedstawionym na rys. 4.21 a 
w stanie spoczynkowym przewodzi tranzystor T 2 , natomiast tranzystor T t 
nie przewodzi, chociaż nie jest wyraźnie zatkany. Nieprzewodzeniu 7\ 
sprzyja mała rezystancja R w w obwodzie bazy (zastosowana jedynie w celu 
wprowadzenia impulsu wyzwalającego) oraz dioda D i rezystancja R d w ob¬ 
wodzie emitera. Tranzystor T 2 przewodzi prąd I E ze źródła prądowego, przy 
czym napięcie U BB w obwodzie bazy dobiera się tak, by z uwzględnieniem 
spadku napięcia ol 2 I e R c ta I E R C zapewnić polaryzację zaporową złącza kole¬ 
ktorowego, tj. pracę T 2 bez nasycenia. Zwykle rezystancja R b jest mała 
i można pominąć spadek napięcia związany z prądem bazy tranzystora T 2 . 
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Spoczynkową różnicę napięcia kolektor-baza (napięciowy odstęp od stanu 
nasycenia) 

Ucb 2 = U cc ~ Ie^-c ~ U BB (4.27) 

dobiera się tak, aby zapewnić dobre parametry tranzystora warunkujące 
szybkie przełączanie regeneracyjne. 

W stanie spoczynkowym napięcia na elektrodach i napięcie U c wystę¬ 
pujące na pojemności C można określić następująco: 

U E y = 0; U B2 = U BB , U E2 = U c = U BB — U BEB (4.28a,b,c) 

Przerzut, zainicjowany impulsem wyzwalającym wprowadzającym 7\ 
w stan przewodzenia, powoduje przełączenie prądu I E z tranzystora T z do 
tranzystora T v W rezultacie na kolektorach powstają skoki napięcia o prze¬ 
ciwstawnych kierunkach (rys. 4.21b) 

Al7 C i = I E R b ; A.U c2 = I e R c (4.29a,b) 

Bezpośrednio po przerzucie napięcie na pojemności C nie zmienia się, 
natomiast napięcia na elektrodach w wyniku przewodzenia tranzystora 7\ 
i nieprzewodzenia tranzystora T 2 przyjmują skokowo wartości 

M ei(0) = ~Ubep (4.30a) 

u b2 (0) = U BB - I E R b (4.30b) 

u e2$) = Uc ~ U BEP = U BB — 2U bep (4.30c) 

Przełączenie prądu I E do tranzystora T t zapoczątkowuje ładowanie pojem¬ 
ności C. W rezultacie, przy trwającym napięciu u el (t) = — U BEP zachodzą 
liniowe zmiany napięcia na emiterze T 2 

U e2.(f) = U e2^) * = U BB — 2U BE p ~ t (4-31) 

Zmiany napięcia u e2 powodują odetkanie tranzystora T 2 , który bezpo¬ 
średnio po przerzucie był silnie zatkany ujemnym skokiem napięcia na jego 
bazie (rys. 4.21b). Odetkanie T z następuje w chwili f w , gdy napięcie emitero¬ 
we osiąga poziom u e2 (t w ) = u b2 (0) — U BEP , zatem korzystając z zależności 
(4.30b) określa się 

t w = (* b ~= ( R » ~ R to)C (4-32) 

przy czym R b0 = U BEP /I E . 
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Przerzut powrotny zapoczątkowany przewodzeniem tranzystora T 2 po¬ 
woduje odtworzenie warunków spoczynkowych w układzie. Następuje to 
nie od razu, gdyż najpierw musi zaniknąć nadmiar ładunku AQ = na¬ 
gromadzony w pojemności C w czasie przewodzenia tranzystora 7\. Dlate¬ 
go przez tranzystor T 2 przez pewien czas płynie nie tylko włączony ponow¬ 
nie prąd I E , lecz również dodatkowy prąd wynikający z rozładowywania 
pojemności C. Ten dodatkowy prąd płynie przez diodę D, spolaryzowaną 
przewodząco chwilowym nadmiarem napięcia A U = AQ/C = I E (R b — R b0 ) 
występującym na pojemności C. Rezystancja R d umożliwia kontrolowanie 
początkowej wartości prądu rozładowania 


A/- = 


AU 


Rh R 


■bO 


R* + — “ 2 ) 


R, 


(4.33) 


Przybliżenie wykorzystane we wzorze (4.33) polega na założeniu, że 
tranzystor T 2 nie nasyca się pod wpływem dodatkowego prądu A I E i że 
rezystancja R d jest odpowiednio duża w porównaniu z rezystancją R b prze- 
transformowaną do obwodu emitera. Zastosowanie dużej rezystancji R d 
może mieć na celu poprawienie kształtu impulsu, ponieważ dodatkowy prąd 
A I E powoduje chwilowy spadek napięcia u c2 poniżej poziomu spoczynkowe¬ 
go U cc — I E R C o wartość AU ' C 2 = A/,J? C « A U C2 (R b — R b0 )/R d . Duża war¬ 
tość R d jest więc korzystna, gdy chodzi o kształt impulsu napięcia na kolek¬ 
torze tranzystora T 2 możliwie zbliżony do prostokąta. Jednak trzeba 
uwzględnić i to, że przy dużej rezystancji R d powiększa się stała czasowa 
rozładowania kondensatora, określająca czas bierny układu 


R.C 


(4.34) 


Jeżeli tranzystor T 2 w czasie procesu biernego nie powinien się nasycać 
pod wpływem dodatkowego spadku napięcia na kolektorze, między napię¬ 
ciami U cc — I e R c i U BB trzeba przewidzieć odpowiedni margines napięcia 
(rys. 4.2łb). 

Długość impulsu w układzie Bowesa można regulować zmianą rezy¬ 
stancji R b lub pojemności C. Dla tego układu charakterystyczne są duże’ 
wartości pojemności C, ok. /J-krotnie większe niż w układzie Eccles-Jor- 
dana. Jest to właściwość związana z umieszczeniem pojemności C - okreś¬ 
lającej długość impulsu - w obwodzie emitera, w którym płyną ^-krotnie 
większe prądy przy takich samych zmianach napięcia, co w obwodzie bazy. 
Ta cecha (duże pojemności C) jest korzystna przy impulsach krótkich, ze 
względu na możliwość zastosowania znacznie większych pojemności C (du¬ 
ży odstęp pojemności od pojemności rozproszonych układu), ale jest kło¬ 
potliwa przy impulsach długich, ponieważ potrzebne pojemności stają się 
nieracjonalnie duże. 
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Jak wynika ze wzoru (4.32), długość impulsu zależy od temperatury za 
pośrednictwem zmian napięcia U BEP , przy czym 

= _Z i _Z£_ (435) 

t w — -^Bo) AC/ cl — U BEP 

Długość impulsu ze wzrostem temperatury powiększa się, a względne 
zmiany t w zależą od skoku napięcia At7 cl . Po przyjęciu c = — 2 mV/K i ty¬ 
powych wartości A£/ C1 = 5 V, (/ B£P = 0,65 V określa się współczynnik tem¬ 
peraturowy A.tJ(t w AT) « 0,0005/K. 


Przykład 4.3. Obliczyć elementy przerzutnika Bowesa z rys. 4.21a, dla U cc = 15 V, 
A U C2 = 8 V, R, = 500 Q, ALT C2 = 0,5 V. 

1. Oblicza się prąd I E = A U C2 /R c = 8/500 = 0,016 A = 16 mA. 

2. Przyjmuje się napięcie U BB = 6 V spełniające warunek nienasycania się tranzystora T 2 w sta¬ 
nie spoczynkowym i w czasie procesu biernego ( U cc — At7 C2 — At7^ 2 = 
= 15 - 8 - 0,5 > U BB = 6 V). 

3. Zakłada się skok napięcia A IJ C1 = 4 V, przy którym tranzystor T 1 nie nasyca się 
(U BB “ A U C1 = 6 — 4 = 2 V) i oblicza się rezystancję R b = A U C JI E = 4/0,016 = 250 Q. 

4. Oblicza się pojemność C ze wzoru (4.32) 


t w 200 ■ 10" 9 

c = -*-=-» 0,96 nF 

* b “ U BEP /I E 250 - 0,65/0,016 


5. Oblicza się rezystancję R d 


A U ' C2 V 4 J 0,5 V 0,0167 


3300 Q 


Stała czasowa procesu biernego wynosi x b = R d C = 3,3 ■ 0,96 = 3,2 ps - co jest wartością 
dużą w porównaniu z t w = 0,2 ps. 


Na rysunku 4.22a jest pokazany schemat układu o elementach zbliżonych 
do obliczonych w przykładzie 4.3, a na rys. 4.22b wynik symulacji kompute¬ 
rowej na podstawie następującego zadania napisanego w języku NAP2: 


*CIRCUIT: BOWES4 (przerzutnik monostabilny Bowesa) 

EG/TAB2/0 0 20N 0 22.5N 4 30N 0 1 U 0 

TX/NPN/ IS 2E-14 VT .026 NI 1.32 NV 1.1 TF .2N TR 6.3N > 

AF .99 AR .75 CE 5P CC 4P GA .333 FI .8 NG 2.5E-4 GS 5 

TY/DIODE/ IS 2E-14 VT .026 GS 5 T T 1 N CJ 1P FI .8 GA .333 

RG 10 50 E 1 *EG(TIME);CW 1 3 200P;RW 3 0 50 

Tl 2 3 10 TX;T2 5 2 6 TX;T3 6 0 9 TX 

TD1 8 0 TY;RDD1 8 0 100K;TD2 10 4 TY;RDD2 10 4 100K 

RSC 7 0.1 El 5;RSE 9 0 880 E -15;CE 4 6 1,3N;RD 4 8 3300 

RC 7 5 500;RB1 7 2 630;RB2 2 0 420;RO 5 0 500K;GE 6 0 0 

*TIME 0 500N 

*DCTR *GRAPH VRO 0 15 VRB2 0 15 VGE 0 15 VRW 015 
*RUN 
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b) NftP2F DCTR 


XY ptr - 1 U RO -2 M RB2 

for: 1 . 3 U GE - A U RU 



Rys. 4.22. Przerzutnik Bowesa: a) układ przystosowany do symulacji komputerowej 
z użyciem programu NAP2; b) obliczone przebiegi czasowe 
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Tranzystor 73 spełnia w tym układzie funkcję źródła prądowego o wy¬ 
dajności I E = 16 mA, a dzielnik napięcia z rezystorami RBl, RB2 zapewnia 
zasilanie napięciem U BB = 6 V przez wypadkową rezystancję R b = 250 D. 
Do uzyskania t w — 200 ns zastosowano pojemność CE = 1,3 nF - większą, 
niż obliczona w przykładzie 4.3, z dwóch powodów. Po pierwsze, w ob¬ 
wodzie emitera tranzystora T t zastosowano dodatkową diodę TD2. W re¬ 
zultacie na emiterze T 2 występuje zwiększony skok napięcia (rys. 4.22b), 
powodujący zmniejszenie czasu t w . Ten dodatkowy przyrost napięcia można 
uwzględnić przyjmując zastępczo we wzorze (4.32) podwójną wartością na¬ 
pięcia U BEP , co powoduje zwiększenie obliczanej wartości C. Po drugie, 
przy stosunkowo dużym prądzie I E = 16 mA wartość U BEP jest większa 
(ok. 0,7 V), niż przyjęto w przykładzie 4.3, co też stwarza potrzebę zwię¬ 
kszenia C. 

Trzeba wyjaśnić, że dodatkową szybką diodę TD2 zastosowano w ce¬ 
lu szybkiego odłączenia pojemności CE od emitera T\ bezpośrednio po 
przerzucie powrotnym, aby zapobiec częściowemu rozładowaniu pojemno¬ 
ści CE przez chwilowo jeszcze dużą pojemność zastępczą emitera. To czę¬ 
ściowe rozładowanie pojemności CE, chociaż krótkotrwałe, może być 
przyczyną ujemnego impulsu szpilkowego na tylnym zboczu impulsu wy¬ 
twarzanego na kolektorze T 2 (widocznego na rys. 4.22b w szczątkowej 
postaci). 

Przerzutniki Bowesa są cenione ze względu na szybko narastające zbo¬ 
cza impulsów. Ich ujemną cechą jest małe wykorzystanie napięcia zasilające¬ 
go i duża stała czasowa procesu biernego. 

4.5.3. Problem czasu martwego, przerzutniki systemowe 

W wielu zastosowaniach są potrzebne układy monostabilne o szerokim 
zakresie regulacji długości impulsu i małym czasie martwym - nawet przy 
bardzo dużym czasie trwania impulsu. Układy takie mogą wytwarzać ciąg 
impulsów o dużym współczynniku wypełnienia, np. 0,99. Zwykłe układy 
monostabilne RC, zawierające pojemność służącą jednocześnie do zapew¬ 
nienia sprzężenia zwrotnego i do wyznaczania długości impulsu, na ogół 
nie spełniają takich wymagań. Układy monostabilne o małym czasie mar¬ 
twym są zwykle złożonymi systemami, w których obwód z pojemnością 
służącą do określania czasu trwania impulsu jest oddzielony od obwodu 
dodatniego sprzężenia zwrotnego (w którym może występować inna po¬ 
jemność, np. służąca do przyspieszania procesów przełączania regenera¬ 
cyjnego). 

Prosty przykład systemowego przerzutnika monostabilnego przedsta¬ 
wiono na rys. 4.23. Działanie przerzutnika polega na ładowaniu i rozłado¬ 
waniu pojemności C. W stanie spoczynkowym nasycony tranzystor T 3 
- spełniający funkcję klucza - zwiera pojemność C do masy. Tranzystor T A 
w połączeniu wtórnika emiterowego, spełnia jednocześnie funkcję układu 
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o dużej rezystancji wejściowej i układu przesuwającego napięcie w punk¬ 
cie A względem napięcia wytwarzanego na pojemności C o napięcie U z dio¬ 
dy Zenera D z powiększone o napięcie U BEP . Ujemne napięcie u A (rys. 4.24) 
utrzymuje pomocniczy przerzutnik bistabilny z tranzystorami T u T 2 w sta¬ 
nie zapewniającym nasycenie tranzystora kluczującego T 3 . Gdy pod wpły¬ 
wem impulsu wyzwalającego przerzutnik T u T 2 zmienia stan, następuje 
wyłączenie tranzystora T 3 zapoczątkowujące ładowanie pojemności C ze 
źródła U cc przez rezystancję R. Napięcie na pojemności C rośnie, z przesu¬ 
nięciem o — (U z + U BEP ) zmienia się również napięcie u A w punkcie^ 
(rys. 4.24). W chwili, gdy napięcie u A przekracza próg wyzwolenia przerzut- 
nika T v T 2 (napięcie progowe jest w przybliżeniu równe napięciu 2U BEP , 
wynikającemu z przewodzenia diody D x i złącza emiterowego 7\), zachodzi 
ponowna zmiana stanu przerzutnika pomocniczego, powodująca włączenie 
klucza rozładowującego T 3 . W rezultacie następuje szybkie rozładowanie 
pojemności C i odtworzenie warunków początkowych. Długość impulsu t w , 
zależną od różnicy poziomów w^(0), u A (t w ) i stałej czasowej ładowania poje¬ 
mności, można w dogodny sposób regulować zmianą R i C. Układ można 
udoskonalić przez zastąpienie opornika R sterowanym źródłem prądowym 
i zastosowanie wtórnika o większej rezystancji wejściowej (np. z tranzys¬ 
torem unipolarnym). Czas martwy całego systemu może być bardzo mały, 
wynikający jedynie z szybkości rozładowania pojemności C, szybkości prze¬ 
łączania tranzystorów i zastosowanych pojemności przyspieszających C l3 
które powinny być małe. 

Tego rodzaju przerzutniki są nazywane układami z zewnętrzną pętlą 
opóźnienia, ich działanie bowiem można interpretować jako wynikające 
z opóźnienia sygnału u A dostarczanego zwrotnie do przerzutnika; to opóź¬ 
nienie wynika z ładowania pojemności C. 

W podobny sposób jest zbudowany układ scalony 555 opracowany 
przez firmę Signetics i produkowany w kilku odmianach przez wiele firm 
(Motorola MC1455, MC1555, Tewa ULY7855N). Układ ten ma wielo¬ 
stronne zastosowanie: generacja impulsów o czasie od mikrosekund do 
godzin, możliwość regulowania bądź modulacji czasu trwania impulsów, 
generacja monostabilna lub astabilna [7, 11, 15], Układ (rys. 4.25) zawiera 
przerzutnik bistabilny typu RS przełączany przez dwa komparatory połą¬ 
czone z dzielnikiem napięcia złożonym z trzech oporników każdy o wartości 
5 k£I. Istnieje też wejście bezpośrednie umożliwiające niezależne przełącze¬ 
nie (zerowanie). Na wyjściu znajduje się tranzystor kluczujący oraz dodat¬ 
kowy inwerter rozszerzający możliwości układu. 

Zastosowanie układu 555 jako przerzutnika monostabilnego wymaga 
dołączenia pojemności oraz elementu, przez który ta pojemność będzie 
ładowana, jak pokazano na rys. 4.26. Pojemność C jest ładowana w ukła¬ 
dzie a) przez opornik R, natomiast w układzie b) przez tranzystorowe 
źródło prądowe, co zapewnia otrzymanie dodatkowych liniowo narastają¬ 
cych impulsów, poza impulsami prostokątnymi na wyjściu inwertera. 
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b) 

,n n n n 

<9765 

D 

1 2 3 4 

XJ UTJ U 


Rys. 4.25. Układ scalony MC1555/MC1455 (ULY7855N): a) schemat blokowy; 
b) numeracja końcówek oprawki CE84 (widok z góry) 

1 - masa; 2 - wyzwalanie; 3 - wyjście; 4 - wejście zerujące; 5 - modulacja (regulacja) 
długości impulsów lub filtracja dodatkowa napięcia U cc ; 6- próg (wyłączanie przerzutnika 
RS)-, 7 - kolektor tranzystora wyjściowego (rozładowanie pojemności); 8 - wyjście 



Rys. 4.26. Przerzutniki monostabilne z układami MC1555/MC1455 (UL.Y7855N), z ła¬ 
dowaniem pojemności C przez: a) rezystancję R; b) przez źródło prądowe 


Wyzwolenie polega na obniżeniu potencjału wejściowego (końcówka 2) 
poniżej poziomu (1/3) • U cc , co powoduje przełączenie komparatora B, 
a następnie przerzutnika RS (rys. 4.25a). Następuje wyłączenie tranzystora 
wyjściowego, dotychczas przewodzącego, zapoczątkowujące ładowanie po¬ 
jemności C. Gdy napięcie na pojemności osiągnie próg zadziałania kom¬ 
paratora A, tj. poziom (2/3) • U cc , komparator A przełączy przerzutnik RS 
do stanu spoczynkowego, przy czym nastąpi rozładowanie pojemności 
C przez tranzystor wyjściowy. Długość impulsu jest więc równa czasowi 
ładowania pojemności do poziomu (2/3) • U cc (dla układu a) t w = 
= i?Cln3 a 1,1*0. 

Długość impulsu można zmieniać przez zmianę napięcia na końców¬ 
ce 5. Jeżeli nie wykorzystuje się możliwości regulacji (modulacji) długości 






4.5. Przerzutniki. monostabilne 


271 


impulsu, to do końcówki 5 można dołączyć pojemność filtrującą dodatko¬ 
wo napięcie zasilające dzielnik. 

W ostatnich latach pojawiły się unipolarne wersje układu 555 (są to 
układy CMOS o nazwach TLC555C, TLC555I, TLC555M, TLC555Y, fir¬ 
my Texas Instruments). Układy te mają identyczny układ końcówek co 
układy bipolarne 555 i są całkowicie z nimi zamienne, jednak ich parametry 
są znacznie korzystniejsze. Duże rezystancje i małe prądy wejściowe ułat¬ 
wiają wytwarzanie bardzo dużych (ponad godzinowych) opóźnień przy ła¬ 
dowaniu kondensatora. Rozładowanie kondensatora przez układ wyjściowy 
jest sprawniejsze i precyzyjniejsze (do zera) niż w układzie bipolarnym 555. 
Wyjście może emitować i absorbować stosunkowo duże prądy (odpowied¬ 
nio 10 mA i 100 mA). Napięcie zasilania U DD może być wybrane z zakresu 
2-i -15 V. Przy standardowym napięciu zasilania 5 V pobierana moc wynosi 
zaledwie 1 mW. Dopuszczalne są napięcia wejściowe (na każdym wejściu) 
w zakresie — 0,3 V-r U DD . 

Istnieją rozwiązania systemowe przerzutników monostabilnych o zero¬ 
wym czasie martwym. Chociaż wydaje się to nieprawdopodobne, osiągnię¬ 
cie zerowego czasu martwego jest możliwe w systemie dwutaktowym przed¬ 
stawionym na rys. 4.27. Impuls wyjściowy powstaje ze złożenia dwóch czę¬ 
ści, wytwarzanych w dwóch kolejnych taktach. Pierwszą część wytwarza 
monostabilny przerzutnik wejściowy M t wyzwalany impulsem wejściowym, 
drugą zaś przerzutnik wyjściowy M 2 wyzwalany tylnym zboczem impulsu 



Rys. 4.27. Przerzutnik monostabilny dwutaktowy, o zerowym czasie martwym: a) schemat 
blokowy; b) zasada składania impulsu wyjściowego z dwóch części 
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z przerzutnika M v W czasie generacji drugiej części impulsu następuje od¬ 
tworzenie warunków początkowych w przerzutniku M v Przerzutnik M t 
może być ponownie wyzwolony bezpośrednio w chwili zakończenia genera¬ 
cji impulsu przez przerzutnik M 2 , w którym nastąpi okres odtwarzania 
warunków początkowych. Możliwe jest nawet wcześniejsze wyzwolenie 
układu M t , jeszcze przed zakończeniem generacji drugiej części impulsu 
przez układ M 2 . Następuje wtedy przedłużenie impulsu, które może być 
powtórzone kolejnym wczesnym wyzwoleniem. Jeżeli więc wystąpi seria im¬ 
pulsów wyzwalających o odpowiednio dużej częstotliwości powtarzania, na 
wyjściu będzie podtrzymywany stan przedłużanego impulsu, aż do zakoń¬ 
czenia serii. Takie przerzutniki noszą nazwę przerzutników z wyzwalaniem 
podtrzymującym (ang. retriggerable monostable multmbrator). 

4.5.4. Przerzutniki z bramek TTL 

Bramki TTL są używane w różnych zastosowaniach, w tym do budowy 
przerzutników monostabilnych [2, 13, 15]. Układ monostabilny z bramek 
TTL przedstawiony na rys. 4.28a jest nadzwyczaj prosty, zawiera tylko dwie 
bramki NAND, opornik i kondensator. Jedno z wejść układu 1 służy do 
wyzwalania, a jedno z wejść układu 2 może być wykorzystane do zrealizo¬ 
wania zakazu generacji. Jak z połączenia wejść i wyjść układów wynika, jest 
to przerzutnik typu Eccles-Jordana. Rezystancja R włączona do obwodu 



Rys. 4.28. Przerzutnik monostabilny z bramek TTL NAND: a) układ z małą rezystancją R; 
b) przebiegi czasowe 
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wejściowego bramki 2 powinna być mała, aby płynący przez nią wejściowy 
prąd spoczynkowy bramki Al nie powodował znaczącego spadku napięcia 
i aby bramka 2 była pewnie utrzymywana w stanie wysokim na wyjściu 
(napięcie wyjściowe u 22 = U H « 3,6 V). Jako typową przyjmuje się rezys¬ 
tancję R « 500 Q. Wyjście bramki 1 jest w stanie niskim (u 2l = U L as 0,2 V). 

Wyzwolenie układu następuje przez chwilowe obniżenie potencjału na 
wejściu bramki 1 - do poziomu odpowiadającego logicznemu zeru. Na wyj¬ 
ściu bramki 1 pojawia się skok napięcia, który przenosząc się na wejście 
bramki 2 powoduje przełączenie jej do stanu niskiego na wyjściu. To przełą¬ 
czenie ma charakter regeneracyjny. Bezpośrednio po przełączeniu następuje 
ładowanie pojemności C z wyjścia bramki 1. Wobec małych rezystancji R 
i rezystancji wyjściowej bramki R 0 , prąd ładowania jest duży i występuje 
znaczny spadek napięcia na wewnętrznej rezystancji bramki 2. Dlatego po¬ 
czątkowy skok napięcia AU 1 jest mniejszy niż U H — U L , w przybliżeniu 

AEWC^-Cy-jj^jj- (4-36) 

Ładowanie pojemności jest w przybliżeniu procesem wykładniczym 
o stałej czasowej 

T = (R + R„)C (4.37) 

Podczas ładowania pojemności C napięcie u R na wejściu bramki 2 
zmniejsza się, wskutek czego przy osiągnięciu poziomu U T « 2^bep ^ 13 V 
następuje powrotne przełączenie. Długość impulsu można określić na pod¬ 
stawie wzoru (4.3); po podstawieniu 

m k(0) = Al-R + AtĄ; u R (cc) = — I lH R\ u R (t w ) = U T 

mamy (przy R « 470 Q, R„ a 100 Q, I 1L « 1 mA, I 1H « 40 pA « 0) przy¬ 
bliżony wzór praktyczny 

A(m s) * Oj 5 C (nF) (4.38) 

Proces bierny występujący po zakończeniu impulsu jest związany ze 
stałą czasową 

j^£r +J! -) c “ l (4 - 39) 

charakteryzującą rozładowywanie pojemności C przez rezystancję R 0 i rezy¬ 
stancję R połączoną równolegle z rezystancją wejściową bramki w stanie 
niskim R b = 4 kQ. 
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Trzeba zaznaczyć, że budowa układów monostabilnych z bramek TTL 
NAND w zasadzie nie jest akceptowana przez producentów układów TTL, 
ze względu na duże ujemne impulsy prądu występujące bezpośrednio po 
zakończeniu impulsu, gdy napięcie wejściowe przekracza chwilowo poziom 
-0,6 V (rys. 4.28b). 


4.5.5. Przerzutniki ze wzmacniaczami operacyjnymi 

Układy monostabilne ze wzmacniaczami operacyjnymi, chociaż są proste, 
stosuje się rzadko - głównie ze względu na ograniczenia prędkości na¬ 
rastania napięcia wyjściowego [3, 12]. Gdy stromości zboczy impulsów 
nie są istotne - np. przy impulsach długich, można zastosować układ 
przedstawiony na rys. 4.29a. Obwód sprzężenia zwrotnego tego układu 
powinien spełniać warunek regeneracji (4.9), który można zapisać jako 
KPu y> P rz y czym 


i?l + i?2 


(4.40) 


Do zapewnienia stabilności w stanie spoczynkowym dioda D powinna prze¬ 
wodzić pod wpływem dodatniego napięcia wyjściowego t7 01 ; w tym celu 
napięcie wytworzone na wejściu powtarzającym WO przez dzielnik napięcia 
R v R 2 powinno być większe niż napięcie przewodzenia diody U F . Po wy¬ 
zwoleniu układu następuje zmiana znaku napięcia wyjściowego powodująca 
zatkanie diody D i ładowanie pojemności C przez rezystancję R (rys. 4.29b). 
Napięcie u c na pojemności C dąży do poziomu — U 02 ze stałą czasową RC. 




Rys. 4.29. Przerzutnik monostabilny ze wzmacniaczem operacyjnym: a) uktad; b) prze¬ 
biegi czasowe 
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W pewnej chwili napięcie u c zrównuje się z napięciem —fi u U 02 wytworzo¬ 
nym na wejściu WO przez dzielnik R u R 2 , w rezultacie następuje powrotne 
przełączenie regeneracyjne. Długość impulsu można wyznaczyć na podsta¬ 
wie wzoru (4.3); po podstawieniu 

M c(0) = Uf’, = U 0 2t ^c(0 = Pu^Ol 

otrzymuje się 


t w = RCln-^—^- = RCln 

Uq2\* ~~ Pu) 


(' + ^)(‘ + 


Uf 

U, 


02 


(4.41) 


Jeżeli U ol = U Q2 = U D » U F oraz R L «R 2 (co jest typowe), to 


t w « RC(fi u + U F /U 0 ) « RCfi u tu RC 


R , 


(4.4 la) 


Dla rozważanego układu jest charakterystyczny duży czas bierny, prak¬ 
tycznie równy długości impulsu t w (rys. 4.29b). Chociaż układ ten raczej nie 
nadaje się do generacji przebiegów o stromych zboczach, należy zauważyć 
również jego zaletę - łatwość regulacji długości impulsu t w , którą można 
dokonać zmianą wartości C, R, R lf R 2 . Zaletą jest również połączenie koń¬ 
cówki pojemności C z masą - jest to cenione przy tworzeniu zespołu pojem¬ 
ności przełączanych (zob. również układy z rys. 4.23 i rys. 4.26). Druga 
możliwa odmiana układu monostabilnego ze wzmacniaczem operacyjnym 
jest opisana w książce [2]. 


4.5.6. Przerzutniki monostabilne scalone 

Spośród przerzutników monostabilnych scalonych najbardziej znane są 
układy 121 i 123, produkowane w nieznacznie różniących się wersjach przez 
wiele firm (Texas Instruments SN74121, SN74123, Siemens FLK101, 
FLK121, Tewa UCY74121, UCY74123) [2, 7, 10, 13, 15]. Są to układy 
przeznaczone głównie do realizacji uzależnień czasowych w systemach cy¬ 
frowych, ich poziomy napięć wyjściowych są kompatybilne z poziomami 
TTL. 

Schemat układu 121 (rys. 4.30) ukazuje strukturę przerzutnika systemo¬ 
wego opartą na rozwiązaniach typowych dla układów TTL NAND. Na 
rysunku 4.31 jest przedstawiony schemat logiczny, którego układy zawierają 
następujące tranzystory schematu z rys. 4.30: 1 - T s ; 2 - T 9 ; 3 - T 2 , T 3 , T A , 
T s , T 6 , T n \ 4 - T 16 , T 17 , T 1S , T l9 ; 5 — 1 2 o, T 2l , T 22 , T 23 , 6 — T 14ę , T 1S ; 
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Rys. 4.32. Schemat użytkowy przerzutnika 121. Numeracja końcówek odpowiada ukła¬ 
dowi UCY74121 w oprawce CE70 [7] 

Na rysunku 4.32 jest pokazany sposób dołączenia zewnętrznych ele¬ 
mentów - rezystancji R t i pojemności C t - w celu otrzymania odpowiedniej 
długości impulsu. Pojemność wewnętrzna C w » 20 pF wraz z rezystancją 
wewnętrzną R w ~ 2 kO zapewniają najmniejszą długość impulsu 
t wmin »30 ns. Dołączenie zewnętrznej pojemności C t (nie większej niż 
1000 (J.F) i zewnętrznej rezystancji Rf (nie większej niż 40 k£2) umożliwia 
generację impulsów o długości największej t wmax nts 40 s. Przy szeregowym 
połączeniu R t i R w długość impulsu określa wzór 

t w = 0,7(Ą + R w )(C t + CJ (4.42) 

Do uzyskania dobrej stałości temperaturowej długości impulsu należy 
stosować wyłącznie zewnętrzny wysokostabilny opornik R t , pomijając opor¬ 
nik wewnętrzny R w o dużym współczynniku temperaturowym. Układ od¬ 
znacza się dobrą stałością długości impulsu - współczynnik temperaturowy 
długości impulsu wynosi zaledwie Ai w /(i w A7) « 0,00006/K, a współczynnik 
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zależności od zmian napięcia zasilania AtJ(t w AU cc ) ~ 0,008/V. Czas mart¬ 
wy przy impulsach krótkich jest równy ok. 0,5 t w , a przy impulsach długich 
ok. 0,1 t w . Układ 121 ma stosunkowo duże opóźnienie propagaq'i, ok. 40 ns. 


Tablica 4.1. Przełączenia następujące w układzie monostabilnym 121 przy 
wyzwalaniu przez wejście B (wejście <4, - lub wejście A 2 -vj stanie niskim) 


B 

1 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

9 


L 

L 

L 

H 

L 

H 

H 

L 

L 

H 

Stan początkowy wymuszony przez napięcie U cc 
(stan H na wejściu układu i) 

® 










Przełączenia po przejściu wejścia B w stan H, 


<BC 



tu 

*©■ 


psi 

“© 


zapoczątkowane ujemnym skokiem napięcia na 
wyjściu układu 3. 

Stan blokady układu Schmitta przez układy 5, 6 
działające przez układ 8. 











Ładowanie pojemności C (kształtowanie 
wierzchołka impulsu) 


© 




TS> 





Przełączenia w strefie tylnego zbocza impulsu, 
kończące się utrzymaniem stanu blokady 
układu 3 

© 






© 

© 



Zdjęcie blokady układu 3 wskutek zmiany 
na wejściu B 


Są dwa sposoby wyzwalania (potencjałowego) układu 121 - przez jedno 
z wejść A zboczem opadającym impulsu, przy stanie wysokim (H) napięcia 
na wejściu B oraz - zboczem narastającym na wejściu B, w stanie niskim (L) 
na wejściu A x lub A 2 . W tablicy 4.1 przedstawiono kolejność wewnętrznych 
przełączeń przy wyzwalaniu przez wejście B\ można je prześledzić posługu¬ 
jąc się schematem z rys. 4.31 lub z rys. 4.32. W stanie niskim na wejściach 
stan spoczynkowy układu określa stan wysoki na wejściu inwertera 1, wy¬ 
muszony napięciem zasilającym U cc . Po wystąpieniu stanu wysokiego na 
wejściu B przełącza się układ 8 i następnie przerzutnik Schmitta (z tranzys¬ 
torami t 2 , r 3 , T a ), co zapoczątkowuje przełączenie inwertera 1 ujemnym 
skokiem napięcia (przenikającym przez pojemność Q oraz inwerterów 4 
i 5 połączonych ksakadowo z wyjściem przerzutnika. Potem przełączają się 
układy 2 oraz 6 i 7 (tworzące układ przerzutnika RS NAND), przez co 
osiąga się podtrzymanie stanu przerzutnika Schmitta (przez układ 2). Na¬ 
stępuje też podwójna blokada możliwości oddziaływania z zewnątrz na 
przerzutnik Schmitta przez układ 8 - na jego wejściach bowiem pojawiają 
się stany niskie (z inwertera 5 i z układu 6). Te zmiany zapoczątkowują 
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ładowanie wypadkowej pojemności C przez rezystancję R i wyjście układu 
3. Jest to etap kształtowania wierzchołka impulsu, kończący się przełącze¬ 
niem inwertera 1. Następuje wtedy - na tylnym zboczu impulsu - łańcuch 
przełączeń, który jednak nie kończy się zdjęciem blokady dopóty, dopóki na 
wejściu B nie pojawi się stan niski powodujący przełączenie układu RS. 


A 

WE 

B 

Clr 



Rys. 4.33. Schemat blokowy przerzutnika 123 w wersji UCY74123 


Przerzutnik 123 jest produkowany w różnych wersjach, różniących się 
liczbą wejść, a zwłaszcza sposobem podłączenia wejścia umożliwiającego 
przerwanie generacji impulsu i wyzerowanie wyjścia (sygnałem Clr - ang. 
elear). W wersji UCY74123 (rys. 4.33) są trzy wejścia umożliwiające wy¬ 
zwalanie w systemie potencjałowym, w tym możliwość wyzwalania podtrzy¬ 
mującego (ang. retriggęrable) - innego typu, niż omówione w p. 4.5.3. 
Układ zawiera przerzutnik pomocniczy spełniający funkcję układu różnicz¬ 
kującego sygnał wyzwalający, przerzutnik monostabilny Eccles-Jordana 
z elementami R, C służącymi do określania długości impulsu, oraz przerzut¬ 
nik Schmitta jako dyskryminator amplitudy, służący do kształtowania im¬ 
pulsu wyjściowego z przebiegu generowanego w układzie Eccles-Jordana. 
Współdziałanie tych trzech układów można wyjaśnić posługując się ich 
uproszczonymi schematami przedstawionymi na rys. 4.34 oraz wykresami 
przebiegów napięć przedstawionymi na rys. 4.35. 

W stanie spoczynkowym tranzystory T lt T 2 (połączone w układ prze¬ 
rzutnika bistabilnego) nie przewodzą, gdyż na ich emiterach występuje duże 
napięcie dodatnie (z wyjścia bramki iloczynowej uwidocznionej na rys. 4.33). 
Nie przewodzą również tranzystory T s sterowane z kolektora tran¬ 
zystora r 3 znajdującego się w stanie nasycenia ze względu na dołączenie 
opornika R s do napięcia U cc . Tranzystory T 3 , t a są połączone w układ 
przerzutnika monostabilnego, z zewnętrzną rezystancją R dobieraną w celu 
ustalenia długości impulsu wytwarzanego na wyjściu całego systemu. Jest to 
rozwiązanie niekonwencjonalne, gdyż zwykły sposób regulacji długości impu¬ 
lsu stosowany w układach Eccles-Jordana polegałby w tym przypadku na 
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Rys. 4.35. Napięcie wytwarzane na wejściu dyskryminatora Schmitta przez układ 
Eccles-Jordana oraz napięcie na wyjściu Q systemu przerzutnika 123 
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dobieraniu rezystancji R s (zob. p. 4.5.1). Tutaj chodziło jednak o to, by 
długość impulsu wyjściowego t w całego systemu tylko w części była okre¬ 
ślona długością impulsu wejściowego t wi wytwarzanego w układzie Eccles- 
-Jordana, w pozostałej zaś części wynikała z ładowania pojemności C 
przez opornik R, tj. z procesu biernego występującego już po zakończeniu 
generacji wierzchołka impulsu w układzie Eccles-Jordana. Ma to na celu 
zapewnienie swego rodzaju pracy dwutaktowej z użyciem jednego tylko 
przerzutnika, a nie dwóch (rys. 4.27). Przy zmianie R wydłużenie całego 
impulsu polega na wydłużeniu tylko drugiego taktu (czasu biernego układu 
Eccles-Jordana), gdyż czas t wi nie zależy od wartości R (zależy natomiast 
od Q. Ponieważ wydłużanie czasu biernego jest celowe, przewiduje się 
możliwość dołączania nawet stosunkowo bardzo dużych rezystancji R. 

Napięcia progowe przerzutnika Schmitta (zob. p. 4.4.3 i rys. 4.19) są 
w przybliżeniu równe U W1 « 2,2 V, U W2 ~ 1,2 V. W stanie spoczynkowym 
na wejściu układu Schmitta ustala się napięcie u s (Q) « 1,5 V-pod wpływem 
oddziaływania napięcia U cc przez opornik R. Gdy potencjał emiterów T lt 
T 2 obniży się, w przerzutniku różniczkującym zaczyna przewodzić i wkrótce 
nasyca się tranzystor T 2 . Przewodzeniu w tym momencie tranzystora T 1 
zapobiegają diody D t , D 2 ograniczające napięcie w obwodzie bazy. Obniże¬ 
nie napięcia na kolektorze T 2 powoduje wyzwolenie przerzutnika Eccles- 
-Jordana, przez przytkanie tranzystora T 3 . Dla ułatwienia wyzwolenia 
sztucznie zwiększono potencjał obwodów wejściowych przerzutnika przez 
włączenie diody D 3 . 

W czasie przerzutu na kolektorze zatykanego tranzystora T 3 występu¬ 
je skok napięcia. Przeniesienie skoku przez tranzystor T s wywołuje prze¬ 
wodzenie tranzystora 7\ i w ten sposób zapoczątkowuje kolejny przerzut 
w przerzutniku 7\, T 2 . Ten przerzut, kończący się zatkaniem T 2 , zachodzi 
z niewielkim tylko opóźnieniem w stosunku do chwili wejścia tranzystora 
7 2 w stan przewodzenia, dlatego impuls napięcia wytworzony na jego 
kolektorze jest bardzo krótki, podobny do szpilkowych impulsów wyzwa¬ 
lających kształtowanych w obwodach różniczkujących RC. Ponowne 
ukształtowanie szpilkowego impulsu wyzwalającego w układzie T ± , T 2 
może nastąpić dopiero po zakończeniu generaq'i wierzchołka impulsu 
w przerzutniku Eccles-Jordana i po ew. obniżeniu potenq'ału emiterów T u 
T 2 - lub utrzymaniu już istniejącego niskiego potenqału do chwili zakoń¬ 
czenia generacji w układzie T 3 , T A . Ujemny skok napięcia na kolektorze 
tranzystora T A powoduje przekroczenie napięcia progowego U W1 
(rys. 4.35) i zapoczątkowuje przednie zbocza impulsów komplementar¬ 
nych dostarczanych do wyjść Q, Q przez inwertery sterowane z układu 
Schmitta. Zakończenie wierzchołka impulsu w układzie Eccles-Jordana 
nie wyznacza chwili zakończenia impulsów wyjściowych. Następuje etap 
narastania napięcia na wejściu układu Schmitta, wynikający z ładowania 
pojemności C przez rezystancję R i bazę tranzystora T 3 - typowy dla 
przerzutników Eccles-Jordana. 
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Po zrównaniu się napięcia u s z napięciem progowym U W1 następuje 
przełączenie układu Schmitta i dopiero to przełączenie wyznacza chwilę za¬ 
kończenia impulsów wyjściowych. Zachodzi teraz szybkie odtworzenie wa¬ 
runków początkowych, przy czym na proces ustalania się napięcia na poje¬ 
mności C pewien wpływ wywiera ujemna rezystancja wejściowa układu 
Schmitta. 



Rys. 4.36. Przerzutnik 123: a) schemat użytkowy; b, c) zalecane sposoby dołączania 
kondensatorów elektrolitycznych; numeracja końcówek odpowiada połowie układu scalo¬ 
nego UCY74123 zawierającego dwa przerzutniki monostabilne 123 w oprawce CE71 [7] 


Długość impulsu wyjściowego dla C > 1 nF określa wzór 

t w a 0,22C + 0,32 RC (4.43) 

Czas t w oblicza się w ps przy podstawieniu R w k£2, C w nF. Pierwszy 
składnik wzoru (4.43) wyraża czas t wi niezależny od R. Dla C < 1 nF czas 
t w określa się z nomogramów publikowanych przez producentów. Pojem¬ 
ność C składa się z zewnętrznej pojemności C t i wewnętrznej C w « 120 pF. 
Zakres dopuszczalnych rezystancji R wynosi 5/50 kQ, zakres pojemności 
C nie jest ograniczany. Kondensatory elektrolityczne powinny być dołącza¬ 
ne z zastosowaniem dodatkowych diod lub tranzystorów zapobiegających 
zmianom polaryzacji (rys. 4.36b, c), zależność (4.43) zastępuje się wtedy 
wzorem 

t w a 0,25C + 0,36i?C (4.43a) 

Współczynnik temperaturowy zmian długości impulsu jest równy 
At w /(t w A7) ss 0,00014/K a współczynnik zależności długości od zmian na¬ 
pięcia zasilania A tJ(tjb.U cc ) w 0,04/V. Czas opóźnienia propagacji jest 
stosunkowo duży, ok. 40 ns, dlatego wymaga się, aby długość impulsu wy¬ 
zwalającego była nie mniejsza niż 40 ns. 

Układ UCY74123 (rys. 4.36a) może być wyzwalany z wejścia A 
napięciem narastającym (przy stanie niskim na wejściu B) lub z wejścia 
B napięciem opadającym (przy stanie wysokim na wejściu A) - w obu tych 




4.6. Przerzuto iki, astabitne (multiwibratory) 


283 


sytuacjach wejście zerujące Clr powinno mieć potencjał wysoki. Realizacja 
wyzwalania podtrzymującego polega na doprowadzeniu impulsu wyzwala¬ 
jącego już po zakończeniu generacji impulsu w układzie Eccles-Jordana (po 
czasie t wi ), ale jeszcze z pewnym wyprzedzeniem w stosunku do momentu 
zakończenia impulsu wyjściowego o długości t w > t wi , następuje wtedy po¬ 
nowne wyzwolenie wewnętrznego układu monostabilnego i podtrzymanie 
napięć na wyjściach Q, Q. 

Gdy na wejściu zerującym Clr pojawia się potencjał niski, następuje 
przerwanie generacji impulsu i odtworzenie warunków początkowych. Ge¬ 
neracja nowego impulsu może być podjęta w chwili zwiększenia potencjału 
na wejściu Clr, jeżeli na pozostałych wejściach są potencjały zapewniające 
wyzwolenie układu. 

Wyzwalanie podtrzymujące może być wykorzystane w różny sposób, np. 
do budowy detektora wykrywającego zmniejszenie częstotliwości powtarza¬ 
nia kontrolowanego ciągu impulsów poniżej najmniejszej częstotliwości za¬ 
pewniającej wyzwalanie z ciągłym podtrzymaniem potencjału wyjściowego. 


4.6. PRZERZUTNIKI ASTABILNE (MULTIWIBRATORY} 


4.6.1. Układy symetryczne 

Układ multiwibratora astabilnego symetrycznego z rys. 4.37a jest bardzo 
podobny pod względem budowy i działania do układu monostabilnego 
z rys. 4.20a, z tą różnicą, że tranzystory T v T 2 wzajemnie wytwarzają dla 
siebie sygnały wyzwalające. Rezystancje R bi 2 i R cl2 są dobrane tak, aby 
tranzystory przy przewodzeniu nasycały się. Sprzężenia kolektor-baza są 
zmiennoprądowe (przez pojemności C li2 ). Zachodzi okresowe przełączanie 
tranzystorów między stanami zatkania i nasycenia, co przedstawiono na 
rys. 4.37b. Na podstawie wzoru (4.3) lub (4.22), można następująco określić 
półokresy drgań t v t 2 , oraz okres drgań T 


* 1,2 ~ R 


bl,2^bl,2 


ln 


2 u cc - U; 


BEP 


U cc - U 


BEP 


0,69R ili2 C 61i2 


(4.44) 


T — t 2 + t 2 fti 0,69(i? 61 C 61 + i?j, 2 C 62 ) 


(4.45) 


(uproszczenia dla przypadków jednakowych i dużych napięć zasilających 
Ubb ~ Ucc ■ > - > U B ep). 

Chociaż prosta budowa jest zaletą, układ symetryczny z rys. 4.37a ma 
ograniczone zastosowanie z powodu kilku cech ujemnych. Przede wszystkim 
trzeba wymienić konieczność stosowania dwóch kondensatorów (o nie uzie¬ 
mionych końcówkach), znacznie komplikującą rozwiązanie obwodów regu¬ 
lacji półokresów drgań. Ponadto, trudno uzyskać regulację współczynnika 
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wypełnienia tJT (ew. t 2 /T) w zakresie większym, niż ok. 1 : 50, głównie ze 
względu na duże stałe czasowe procesów ustalania się napięć kolektorowych 
*cl Cj>2 i ^c2^bl- Ograniczona jest również możliwość regulacji częstotliwo¬ 
ści zmianami napięcia U BB (zob. rozważania w p. 4.5.1). 



Rys. 4.37. Multiwibrator Eccles-Jordana: a) układ z rozdzielonymi obwodami zasilania; 
b) przebiegi czasowe - tylko dla tranzystora T, 


Podobne układy astabilne można budować łącząc ze sobą w zamknię¬ 
tym obwodzie dwa układy monostabilne, np. bardzo dobrze nadają się do 
tego układy scalone UCY74123 zawierające dwa przerzutniki 123. Łącząc 
zaś w pierścień większą liczbę układów monostabilnych można utworzyć 
cały system astabilny o ustalonej sekwencji impulsów wytwarzanych na po¬ 
szczególnych wyjściach, w interwałach czasowych składających się na okres 
drgań własnych systemu. Tego rodzaju systemy, w połączeniu z programo¬ 
wanymi przełącznikami służącymi do zmiany obwodów R t , C t multiwibrato- 
rów monostabilnych, mogą być podstawą budowy generatorów kodowa¬ 
nych sekwencji impulsów [10, 15]. 

Do budowy prostych układów astabilnych mogą być również używane 
różne rodzaje bramek logicznych, np. typowe bramki TTL [2, 8, 10, 13, 
14, 15]. 

4.6.2. Układy astabilne systemowe 

W większości współczesnych generatorów impulsowych stosuje się układy 
astabilne systemowe zapewniające dogodne warunki regulacji częstotliwości 
i współczynnika wypełnienia oraz większe zakresy regulacji, podobnie jak 
w układach monostabilnych (zob. p. 4.5.3). Budowa i działanie układów 
systemowych polega na zastosowaniu przerzutnika bistabilnego o małym 
czasie martwym, sterującego układem ładowania i rozładowania pojedyncze¬ 
go kondensatora (który często jest dołączony z jednej strony do masy układu). 
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Rys. 4.38. Przykład budowy układu astabilnego systemowego: a) układ z przełączanymi 
źródłami prądowymi; b) wytwarzane przebiegi 


Przykład rozwiązania układu astabilnego systemowego przedstawiono 
na rys. 4.38a. Przerzutnik bistabilny o napięciach progowych U P1 , U P2 
(rys. 4.3 8b) jest przełączany napięciem o wytwarzanym na kondensatorze C 
w wyniku przemiennego ładowania ze źródeł prądowych o wydajności I u 
I 2 . Po przełączeniu kierunek ładowania kondensatora zmienia się, gdyż 
zmienia się napięcie wyjściowe przerzutnika u Q sterujące czterodiodowym 
kluczem pośredniczącym w ładowaniu. Prąd źródła nie ładującego w danym 
półokresie drgań płynie przez wyjście przerzutnika, który powinien mieć 
zdolność absorpcji prądu I t i emisji prądu I 2 . W tym układzie przerzutnik 
pełni funkcję komparatora regeneracyjnego (dyskryminatora z histerezą), 
a kondensator funkcję integratora. Półokresy drgań zależą od prędkości 
ładowania i od szerokości strefy histerezy U h = U P1 — U P2 

h = -y- Q t 2 = ^C (4.46) 

i l i 2 


Współczynnik wypełnienia ciągu generowanych impulsów 

d _ h _ h _ ^2 

T ^1+^2 A + ^2 


(4.47) 


zależy od stosunku prądów źródeł ładujących. Ponieważ wydajność źródeł 
prądowych można łatwo regulować w zakresie 1:1000, a są osiągalne 
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regulaq’e nawet w zakresie 5-6 dekad, w takich zakresach można również 
regulować współczynnik wypełnienia. Przy ustalonych prądach I u I 2 można 
regulować okres drgań T zmianą szerokości strefy histerezy U h , zachowując 
stały współczynnik wypełnienia. 

Układ scalony 555 (rys. 4.25), którego zastosowanie jako układu mono- 
stabilnego przedstawiono w p. 4.5.3, może być również używany jako gene¬ 
rator astabilny, w układzie jak na rys. 4.39a. Napięcie u c wytwarzane na 
kondensatorze C jest doprowadzone do końcówek 2 (wyzwalanie) i 6 
(próg). Samoczynne przełączanie się układu następuje w chwili przekracza¬ 
nia przez napięcie u c poziomu (2/3) U cc - przy ładowaniu kondensatora 
przez rezystancje R A i R B , oraz poziomu (l/3) C7 cc - przy rozładowaniu przez 
rezystancję R B i wewnętrzny tranzystor rozładowujący (końcówka 7). Czasy 
półokresów można określić następująco: 

h = (- R a + Rn)C)n2 « 0,69(2^ + R B )C (4.48) 


t z = R b C ln2 « 0,69i? B C 

zatem częstotliwość drgań 

, 1 = 1 w 1,44 

T + t 2 ( R a + 2R b )C 


(4.49) 


(4.50) 


Współczynnik wypełnienia zależy tylko od stosunku rezystancji 



Rb 

r a + r b 


(4.51) 



Rys. 4.39. Wykorzystanie układu scalonego 555 jako generatora astabilnego 
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W tym układzie zasadniczo zawsze t 1 > t 2 , półokresy można jednak 
praktycznie zrównać przez zastosowanie możliwie małej rezystancji R A . 
Najmniejsza dopuszczalna wartość R A wynika z największej dopuszczalnej 
wartości prądu rozładowania przez końcówkę 7 (I lmax = 0,2 A) i z zastoso¬ 
wanego napięcia U cc 

U rr 

Ra>- (4.52) 

l lmax 

Na przykład, przy U cc = 15 V powinno się stosować R A ^ 75 Q. Suma 
rezystancji R A + R B jest ograniczona do 10 MQ, głównie ze względu na 
prąd upływności końcówek 2 i 6. 

Dwa układy 555 mogą być połączone w symetryczny system astabilny 
ułatwiający dokonywanie regulacji współczynnika wypełnienia w szerokim 
zakresie, np. może być w tym celu użyty układ MC3556 zawierający dwa 
układy 555 [11]. W każdym układzie 555 można dokonywać regulacji inter¬ 
wałów czasowych (częstotliwości) przez zmianę napięcia na końcówce 5 
(modulacja), która w układach bez modulacji powinna być blokowana. 

Układ 555 ma czas przełączania ok. 100 ns, jest więc układem stosun¬ 
kowo wolnym, przeznaczonym do generacji w zakresie do ok. 200 kHz. Jest 
to jednak cecha indywidualna, systemowe układy astabilne zbudowane 
z szybkich elementów są bowiem stosowane nawet w zakresie ok. 80 MHz. 

4.6.3. Układy ze wzmacniaczami operacyjnymi 

Wzmacniacze operacyjne mogą być z powodzeniem używane do budowy 
generatorów impulsowych, należy jednak liczyć się z dużymi czasami przełą¬ 
czania typowych WO, ograniczającymi maksymalne częstotliwości generacji. 



Rys. 4.40. Multiwibrator ze WO: a) układ z pojedynczym wzmacniaczem; b) przebiegi 
czasowe 
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Najprostszy układ astabilny z pojedynczym WO przedstawiony na 
rys. 4.40a jest pod względem budowy i działania zbliżony do układu mono- 
stabilnego z rys. 4.29a, różni się jedynie brakiem obwodu wyzwalania i dio¬ 
dy służącej do wymuszenia stanu stabilnego. Działanie polega na przełącza¬ 
niu WO pod wpływem napięcia u c powstającego na pojemności C w wyniku 
jej ładowania przez rezystancję R zasilaną z napięcia wyjściowego, przyj¬ 
mującego poziomy U 01 , — U 02 . Przełączanie zachodzi (rys. 4.40b) przy 
osiągnięciu na wejściu odwracającym napięć P U U Q1 , ~P U U 02 , przy czym 
fj u = RJ(R t + R 2 ). Za pomocą wzoru (4.3) określa się 

(453a> 

'’=* clnJ £^«** c K 1+ -§r) (453b) 


Przybliżenia dotyczą typowych wartości /? u « 1 oraz stosunku napięć U ou 
U 02 zbliżonego do jedności. Jeżeli U 01 = U 02 , to 

h = t 2 = i?Cln = HCln( 1 + 2 A ) w IRC (4.54) 

i “* Pu \ RiJ Ri 


1 ^ i r 2 

"ł" ^2 R^ 


(4.55) 


Układ jest jednokondensatorowy; częstotliwość drgań można regulo¬ 
wać zmieniając stałą czasową RC lub stosunek R 2 IR U np. za pomocą poten¬ 
cjometru. Zaletą jest otrzymywanie, poza napięciem prostokątnym, również 
synfazowej fali trójkątnej - co prawda, o małej amplitudzie (ze względu na 
P u « 1) i o niezbyt dobrej liniowości. Wadą jest brak regulacji współczyn¬ 
nika wypełnienia, ale można zastosować układ zmodyfikowany (rys. 4.41), 
w którym dla dodatnich i ujemnych napięć wyjściowych stałe czasowe łado¬ 
wania kondensatora mogą być różne - równe odpowiednio R A C i R B C. 
Dzięki temu 


t t m 


d = 


R 

2R.C t 2 k, 

A i?, 2 


R, 


2R„C 


A 

R-, 


Rj 


h + 1 2 

1 


R-A + &B 
1 


R 
R , 


1 R 0 


-f- 1 2 2 (Rji 4“ Rg) R 2 2 RC R. ] 


(4.56a,b) 


(4.57) 


/ 


(4.58) 
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Rys. 4.41. Multiwibrator ze WO, ze 
stałymi czasowymi różnymi dla dodat¬ 
nich i dla ujemnych części przebiegu 
wyjściowego 


Wobec jednoczesnej regulacji R A i R B (w ramach warunku R A + R b = 
= R = const), można w układzie zmodyfikowanym regulować współczyn¬ 
nik wypełnienia d nie zmieniając częstotliwości / Podobnie, jeżeli regulacja 
częstotliwości odbywa się przez zmianę stosunku R 2 /R v współczynnik wy¬ 
pełnienia nie zmienia się. 

Inna wersja układu z rys. 4.40a jest przedstawiona na rys. 4.42a. Za¬ 
stosowano tu integrator Millera, dzięki czemu poza przebiegiem prostokąt¬ 
nym u 1 otrzymuje się falę trójkątną u 2 o dużej amplitudzie i liniowych zbo¬ 
czach. Przebiegi prostokątny i trójkątny nakładając się na siebie w dzielniku 
R u R 2 powodują wytworzenie napięcia u 3 przełączającego przerzutnik ste¬ 
rujący integratorem Millera. Przełączenie następuje w chwili zrównania się 
napięcia u 3 na wejściu powtarzającym z napięciem na wejściu odwracającym 
(w tym układzie równym zeru). Okres drgań można wyznaczyć po uwzglę¬ 
dnieniu, że w chwili przełączenia amplitudy fali prostokątnej — U D i fali 



Przerzutnik Integrator 



Rys. 4.42. Układ astabilny z integratorem Millera i wytwarzane w nim przebiegi 
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trójkątnej U' 0 równoważąc się w dzielniku zapewniają napięcie w 3 = 0, tj. 
zachodzi warunek 


Uo = U 'o 

R t R 2 


(4.59) 


Określając bezwzględną wartość prędkości zmian napięcia u 2 na podstawie 
rys. 4.42b jako równą u 2 = AU'o/T, a jest ona również równa « 2 = U 0 /(RC), 
z przyrównania obu określeń u' i zastosowaniu wzoru (4.59) znajduje się 
okres i częstotliwość drgań 


1 _ 1 R t 
T~4RC~R 2 


(4.60) 


W odró żn ieniu od zależności (4.55), jest to wzór dokładny. Dla identycz¬ 
nych WO amplituda fali trójkątnej U' 0 nie powinna przekraczać amplitudy 
fali prostokątnej U 0 (ze względu na liniowy zakres pracy integratora), co 
wymaga spełnienia warunku R 2 < R v 

Zamiast pojedynczego opornika R można zastosować układ rezystoro- 
wo-diodowy, zapewniający różne wartości stałych czasowych ładowania 
kondensatora, w zależności od znaku napięcia na wyjściu przerzutnika 
(rys. 4.42c). W ten sposób otrzymuje się przebiegi o niejednakowych (i regu¬ 
lowanych) półokresach. Można też zastosować system regulacji zależnej re¬ 
zystancji R a i R b (taki, jak na rys. 4.41), umożliwiający niezależną regulaqę 
częstotliwości i współczynnika wypełnienia [2, 12]. 


4.6.4. Generatory przestrajane napięciem (VCO) 

W wielu urządzeniach, a przede wszystkim w układach pętli fazowej (PLL, 
ang. phase locked loop) i w przetwornikach analogowo-cyfrowych, są stoso¬ 
wane układy generacyjne przestrajane w dużym zakresie napięciem sterują¬ 
cym, mającym charakter przebiegu wolnozmiennego. Układy takie są ozna¬ 
czane skrótem VCO (ang. voltage controlled oscillator). Na ogół jest wyma¬ 
gana duża stromość i liniowość charakterystyki przestrajania. Wykorzystuje 
się rozmaite rozwiązania układowe, od generatorów sinusoidalnych LC 
przestrajanych warikapami, po multiwibratory, najczęściej stosowane w za¬ 
kresie do ok. 80 MHz. W porównaniu z generatorami LC, multiwibratoro- 
we układy VCO wyróżniają się dużym zakresem przestrajania, sięgającym 
w rozwiązaniach specjalnych sześciu dekad. 

Stosowane obecnie multiwibratorowe układy VCO można podzielić na 
trzy grupy. Do pierwszej należy zmodyfikowany układ Bowesa (układ Bo- 
wesa-Grebene’a) przedstawiony na rys. 4.43 (technika bipolarna) i na 
rys. 4.45 (technika unipolarna). Przestrajanie polega na regulacji wydajności 
źródeł prądowych w obwodach emiterów (lub w obwodach źródeł w roz- 
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Rys. 4.43. Generator VCO w zmodyfikowanym układzie Bowesa 

wiązaniu unipolarnym), tj. na regulacji szybkości zmian napięcia na pojem¬ 
ności C załączonej w tych obwodach. Powoduje to, przy stałej szerokości 
strefy histerezy, regulację chwili przekroczenia granic strefy histerezy, czyli 
regulację półokresów drgań. 

Na tej samej zasadzie działają układy VCO należące do drugiej grupy 
(rys. 4.46), w których używa się przerzutnika jako komparatora regenera¬ 
cyjnego, co umożliwia przestrajanie nie tylko przez regulowanie wydajno¬ 
ści źródeł prądowych, lecz również przez regulowanie szerokości strefy 
histerezy przerzutnika U h = U P1 — U P2 - Trzecią grupę tworzą układy 
oparte na okresowym porównywaniu ładunku zależnego od napięcia ste¬ 
rującego, z ładunkiem odniesienia dostarczanym z oddzielnego generatora. 
W chwili zrównoważenia obu ładunków w integratorze następuje wyzwo¬ 
lenie przerzutnika monostabilnego będącego generatorem ładunku odnie¬ 
sienia (rys. 4.51). 

Przykład układu YCO Bowesa-Grebene’a jest pokazany na rys. 4.43. 
Modyfikacja w stosunku do podstawowego układu Bowesa polega na zasto¬ 
sowaniu sprzężenia krzyżowego między kolektorami i bazami tranzystorów 
T lt T 2 składających się na właściwy przerzutnik Bowesa. W przedstawio¬ 
nym szczególnym rozwiązaniu sprzężenie zachodzi za pośrednictwem wtór¬ 
ników T 2 , T a , dla których (w celu zapewnienia dobrej pracy) przewidziano 
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oddzielne zasilanie ze źródeł I E . Kondensator C służy do zapewnienia sprzę¬ 
żenia między emiterami oraz określenia zakresu częstotliwości generacji. 
Kondensator jest ładowany i rozładowywany prądami kolektorowymi I 
tranzystorów T s , T 6 zasilanych od strony połączonych emiterów ze wspól¬ 
nego źródła sterowanego napięciem wejściowym U v Ponieważ do tranzys¬ 
torów T u T 2 jest przełączany okresowo prąd 21 o regulowanym (przez 
napięcie wejściowe Uj) natężeniu, w obwodach kolektorowych oprócz opor¬ 
ników R c zastosowano diody, w celu ograniczenia niepożądanych zmian 
amplitudy impulsów wyjściowych i do ustalenia poziomu napięcia, przy 
którym następuje włączanie tranzystorów T u T 2 . 

Przebiegi wytwarzane w układzie są przedstawione na rys. 4.43b. Przy 
kolejnym przewodzeniu tranzystorów 7\, T 2 napięcia na ich kolektorach 
różnią się od napięcia zasilającego U CC1 o napięcie diody przewodzącej U F , 
natomiast napięcia na ich emiterach są mniejsze od U CC1 o 2 U BEP « 2U F 
(zakłada się, że rezystancje R c są małe i występujący na nich spadek napięcia 
związany z prądem bazy tranzystorów sprzęgających może być pominięty). 
Gdy np. przewodzi tranzystor T 2 , z jego emitera odpływa prąd I bezpośred¬ 
nio do tranzystora t 6 , a również prąd I do tranzystora T s ładujący konden¬ 
sator C. Wskutek ładowania kondensatora obniża się - z prędkością IjC 
- potencjał emitera tranzystora T v co powoduje odetkanie tranzystora T x 
w chwili osiągnięcia (w przybliżeniu) poziomu napięcia mniejszego od U CC1 
° 2(7jj E p + U F «3£7 Bi; p. Odetkanie tranzystora T t powoduje przerzut, 
w czasie którego tranzystor T 2 ulega zatkaniu, a płynący przez niego prąd 
jest przełączany do emitera tranzystora T v Ponieważ prąd kolektora tran¬ 
zystora T 2 zanika skokowo, po wyłączeniu diody D 2 na kolektorze powstaje 
dodatni skok napięcia, który przenosi się przez wtórnik T A i powoduje sko¬ 
kowy przyrost napięcia emitera tranzystora T v Osiągnięty w tym skoku 
poziom napięcia na emiterze tranzystora 7\ jest utrzymywany, a wskutek 
ładowania kondensatora C zaczyna teraz stopniowo obniżać się potencjał 
emitera tranzystora T z . 

Ponieważ przez połowę okresu kondensator ładuje się z prędkością I/C 
i następuje w tym czasie zmiana napięcia o 2 U BEP , okres i częstotliwość 
drgań można określić następująco: 


/= 


\ 

T 


_£ _ 

4U bep C 


(4.61) 


Charakterystyka przestrajania f(J) może być liniowa w zakresie 3-5 
dekad (rys. 4.44). W zakresie dużych częstotliwości charakterystyka zakrzy¬ 
wiła się wskutek pogarszającej się pracy elementów przy dużych prądach, 
a również ze względu na rosnący udział w okresie drgań opóźnień wynikają¬ 
cych z niedostatecznie szybkiego przełączania elementów. Ograniczenie 
w zakresie małych częstotliwości wynika z istnienia upływności i prądów 
zerowych rozładowujących pojemność. 
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Rys. 4.44. Charakterystyka przestrajania 
/(/) układu VCO 


Generatory VCO tego rodzaju są często stosowane w monolitycznych 
układach PLL, np. w układach serii 560 firmy Signetics, używanych w za¬ 
kresie do 30 MHz. Liniowość charakterystyki przestrajania/({/zależy od 
sposobu realizacji sterowanego źródła prądowego. Dla układów VCO sto¬ 
sowanych w PLL typowe nieliniowości są rzędu 0,3%, a często znacznie 
mniejsze. 

Na identycznej zasadzie jest zbudowany układ VCO z tranzystorami 
MOS z kanałem wzbogacanym typu P [4], przedstawiony na rys. 4.45a. 
Występują tu trzy pary tranzystorów - sterujące, obciążające i pracujące 
jako źródła prądowe, są one oznaczone dodatkowymi indeksami d, l, s (po¬ 
dobnie będą oznaczane związane z nimi wielkości). Tranzystory obciążające 
Tl v Tl 2 pracują w obszarze nasycenia. Jeżeli zapewnić pracę w obszarze 
nasycenia również dla tranzystorów sterujących Td u Td 2 (czego się na ogół 
nie robi w zwykłych inwerterach tego rodzaju), to jest możliwa realizacja 
układu VCO o liniowej (teoretycznie) charakterystyce f{U{). Wykażemy to 
po przyjęciu, że dla wszystkich tranzystorów układu można zastosować ty¬ 
pową zależność prądu drenu i d od napięcia u gs w obszarze nasycenia 

i d = -PI2K - U T ) 2 dla u gs < U T (4.62) 

Odpowiednio do typu tranzystorów należy zastosować wielkości j3 d , f} t , f} s 
oraz 6f^ d , 7W W dalszych rozważaniach będą ponadto wykorzystane 
napięcia bramka-źródło występujące przy przewodzeniu prądu 21, oznacza- 
ne U GSd , U GS i, U GSs . Za pomocą tych wielkości określono charakterystyczne 
poziomy na wykresach generowanych przebiegów (rys. 4.45b). 

Napięcia na drenach tranzystorów sterujących zmieniają się od 
— (U DD + U GSt ) przy przewodzeniu, do —(U DD 4- U Tl ) przy zatkaniu. Gdy 
tranzystor sterujący przewodzi, na jego źródle musi wystąpić stałe napięcie 
mniejsze o U GSd niż napięcie drenowe w stanie zatkania. W wyniku ładowa¬ 
nia pojemności prądem I zatkany tranzystor sterujący zaczyna przewodzić 
na końcu półokresu przy napięciu źródła większym niż napięcie na jego 
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bramce o — U Td . Napięcie na pojemności C w wyniku ładowania prądem 
/zmienia się o 2At/ w czasie półokresu drgań; spostrzeżenie to można wy¬ 
korzystać do wyznaczenia okresu i częstotliwości drgań 



I 

4A UC 


(4.63) 


Z określenia poziomów napięć na rys. 4.45b wynika, że AU = 
= I (Ugsi ~ U Ti) ~ ( U GSi — U Ti ) |. Zatem, na podstawie zależności (4.62) do 
wyznaczenia AU oraz I, znajduje się 


/= 


Ui ~ Uts 


(4.63a) 


przy czym K t = 1/2 , K 2 = (fi fi,) 1/2 . 

Ze wzoru (4.63a) wynika, że zależność częstotliwości / od napięcia U t 
sterującego wydajnością źródeł prądowych jest liniowa. Ten wniosek wy¬ 
nika z zastosowania zależności (4.62). Jednak rzeczywistych charakterystyk 
elementów MOS nie można opisać dokładną zależnością kwadratową, dla¬ 
tego charakterystyki f(U L ) takich generatorów na ogół tylko w grubym 
przybliżeniu mogą być uważane za liniowe. 
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Rys. 4.46. Generator VCO z zewnętrznym przerzutnikiem jako komparatorem regenera¬ 
cyjnym i z przełączanymi źródłami prądowymi 


Zasada działania generatora VCO, należącego do drugiej grupy (z ze¬ 
wnętrznym przerzutnikiem), jest przedstawiona na rys. 4.46 (zob. także 
rys. 4.38). Kondensator C jest ładowany prądem I x i rozładowywany prą¬ 
dem I 2 , a wytwarzane na nim napięcie przełącza przerzutnik o napięciach 
progowych U P]l , U P2 . Przerzutnik przełącza źródła prądowe I v I 2 przez 
klucze K l , K 2 . Półokresy drgań i współczynnik wypełnienia ciągu generowa¬ 
nych impulsów opisują wzory (4.46) i (4.47). 

Dla tych układów najistotniejsze jest rozwiązanie sterowania i przełą¬ 
czania źródeł prądowych. Na rysunku 4.47 przedstawiono podwójne źródło 
sterowane, w którym prądy I u I 2 są proporcjonalne do napięcia wejściowe¬ 
go U l i odwrotnie proporcjonalne do wypadkowych rezystancji w obwo¬ 
dach emiterów tranzystorów T 2 , T 3 . Potencjometrem R s można regulować 
stosunek prądów IJI 2 , czyli stosunek półokresów drgań, zgodnie ze wzo¬ 
rem (4.47). Nastawiony potencjometrem R s stosunek prądów nie zmienia 
się przy sterowaniu napięciem U t w celu zmiany częstotliwości. Prądy I u I 2 
są przełączane kluczami prądowym t a , t 5 i t 6 , r 7 , synchronicznymi syg¬ 
nałami u sB , u sA występującymi na tle poziomów U B , U A . 

Jeżeli regulacja współczynnika wypełnienia nie jest potrzebna, można 
zastosować prostsze źródło przedstawione na rys. 4.48a. Tranzystory T 3 , T 4 
przełączają prąd / bezpośrednio do pojemności C lub do wtórnika (lustra 
prądowego) z tranzystorami T u T 2 . W tym drugim przypadku prąd I skie¬ 
rowany do T t , jest powtórzony jako prąd I 2 w tranzystorze T 2 , w stosunku 
wynikającym z powierzchni złączy tranzystorów T 2 , T v Zwykle tranzystory 
są identyczne, tj. / 2 = I L = I. Prąd kolektora tranzystora T 2 rozładowuje 
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Rys. 4.47. Przełączane podwójne źródło prądowe sterowane przez WO; nastawianie sto¬ 
sunku prądów /,// 2 potencjometrem /? B 


a) | b) 



Rys. 4.48. Przykłady prostych źródeł prądowych o stałym stosunku prądów // 2 : 
a) z kluczem tranzystorowym; b) z kluczem diodowym 
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kondensator C, który w tym czasie pełni funkcję źródła zasilającego. Dla 
poprawnej pracy tranzystora T 2 należy zapewnić dostatecznie wczesne prze¬ 
łączenie klucza T a , aby zapobiec nasyceniu się tranzystora T 2 (co wyma¬ 
ga odpowiedniego ustalenia poziomów napięć progowych U P1 , U P2 prze- 
rzutnika względem napięcia — U EE ). 

Podobne źródło prądowe jest przedstawione na rys. 4.48b. Źródło jest 
przełączane kluczem Kn& sygnał z przerzutnika. Gdy klucz /ŚTjest rozwarty, 
pojemność C jest ładowana prądem I t = I 2 płynącym przez diodę D 2 . Zwa¬ 
rcie klucza powoduje skierowanie prądu / do wtórnika prądowego Tu T 2 , 
podobnie, jak w układzie z rys. 4.48a. Pojemność C jest wówczas rozłado¬ 
wywana prądem I 2 (równym /, gdy tranzystory 7\, T 2 są jednakowe). Do 
poprawnej pracy jest konieczne zatkanie diody D 2 w czasie rozładowywania 
pojemności C oraz właściwa polaryzacja tranzystora T 2 (co wymaga od¬ 
powiednio dużych napięć progowych U P1 , U P2 ). 



Rys. 4.49. Sterowane źródło prądowe bez na¬ 
pięcia przesunięcia 


Źródło z rysunku 4.48b zostało użyte w generatorach VCO zastosowa¬ 
nych w układach PLL serii 566 firmy Signetics. Interesująco rozwiązano 
sterowanie źródła napięciem wejściowym (rys. 4.49). Zaletą źródła jest to, że 
napięcie sterujące jest przenoszone praktycznie w całości na rezystancję 
R t dołączaną zewnętrznie do układu w celu ustalenia prądu I, tzn. 



(4.64) 
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Prosta postać zależności (4.64) i niewystępowanie w niej dodatkowego 
składnika napięcia powodują, że charakterystyka /(Uj) przestrajania gene¬ 
ratora VCO nie jest przesunięta względem początku układu współrzędnych. 
Ta cecha wynika z przeciwsobnego połączenia złączy emiterowych tranzys¬ 
tora T l (NPN) i T 2 (PNP). W układzie występuje podział prądu / na dwa 
identyczne składniki, dla zapewnienia tego podziału zastosowano tranzystor 
T 2 o trzech identycznych kolektorach, przez które płyną jednakowe prądy. 
Dwa kolektory są połączone z tranzystorem r*, współpracującym w ukła¬ 
dzie wtórnika (lustra) prądowego z identycznym tranzystorem T 3 . Dzięki 
temu prąd 7/2 płynący przez tranzystor T A zostaje powtórzony również 
w tranzystorze T 3 , a ponieważ połowa tego prądu (równa 7/4) pochodzi 
z trzeciego kolektora tranzystora T 2 , przez tranzystor T 1 musi płynąć prąd 
I A . Ten system uzależnień sprawia, że przez emitery tranzystorów 7\, T 2 
płyną prądy pozostające zawsze w stałym stosunku zbliżonym do 1:3 (u- 
względnia się stosunkowo duży prąd bazy tranzystora T 2 typu PNP), co 
przy identycznym stosunku powierzchni emiterów zapewnia dokładną kom¬ 
pensację ich zawsze jednakowych napięć. 

Dioda D 3 jest elementem „startowym”, tj. zapoczątkowuje przewodze¬ 
nie tranzystorów T 2 iT 3 w chwili początkowej po włączeniu napięcia zasila¬ 
nia, później dioda ta nie przewodzi. 

Omawiane dotychczas układy YCO były przestrajane zmianą wydajno¬ 
ści źródeł prądowych. Na rysunku 4.50 jest przedstawiony konkretny przy- 



Rys. 4.50. Przykład układu VCO z zewnętrznym komparatorem regeneracyjnym o regulo¬ 
wanej szerokości strefy histerezy 
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kład generatora VCO z przełączanym źródłem prądowym typu stałego 
i z regulacją szerokości strefy histerezy za pośrednictwem komparatorów 
K v K 2 . Szerokość strefy histerezy, równa napięciu wejściowemu U u może 
być zmieniana w zakresie od ok. 15 mV do 5 V. Okres drgań można 
określić wzorem 

T —2C (4.65) 

Dla tego układu 7 = 2 mA, zatem przy C = 10 nF i przy U t = 1 V okres 
drgań T= 10 ps. 

Zasada działania generatorów VCO należących do trzeciej grupy (z rów¬ 
noważeniem ładunków) jest przedstawiona na rys. 4.51. Integrator Millera 
jest w sposób ciągły sterowany prądem I t (wynikającym z oddziaływania 
napięcia wejściowego U x przez opornik oraz przeciwnie skierowanym 
impulsem prądu l R ze źródła prądowego kluczowanego z przerzutnika mo- 
nostabilnego, spełniającego wraz ze źródłem prądu I R funkcję generatora 
ładunku odniesienia. Przeciwne kierunki prądów wejściowych, składających 
się łącznie na przebieg prądu i c w pojemności C integratora (rys. 4.5 lb), 
powodują cykliczne narastanie i opadanie napięcia u M na wyjściu integratora. 
Zbocze narastające ma stałą długość równą długości t w impulsu prądowego 
—I R . Prąd wejściowy I t stopniowo równoważny ładunek wprowadzony do 
integratora przez prąd I R , co objawia się zmniejszaniem napięcia u M na 
wyjściu integratora. Komparator powoduje wyzwolenie przerzutnika mono- 
stabilnego w chwilach całkowitego zrównoważenia ładunków, co w układzie 
z rys. 4.51a jest indykowane osiągnięciem poziomu zerowego na wyjściu 
integratora (ew. może być indykowane osiągnięciem innego poziomu, zależnie 
od napięcia progowego zastosowanego komparatora). Wyzwolenie przerzut¬ 
nika powoduje ponowne wprowadzenie porcji ładunku odniesienia do integ¬ 
ratora i zapoczątkowuje nowy cykl równoważenia tego ładunku przez prąd 
wejściowy I v Narastanie napięcia na wyjściu integratora zaczyna się od tego 
samego poziomu, przy którym został wyzwolony przerzutnik. Oznacza to, że 
proces równoważenia ładunków nie jest zależny od napięcia progowego kom¬ 
paratora (a więc również nie zależy od zmian napięcia progowego, jeżeli 
zmiany te nie są szybkie). 

Częstotliwość drgań/ i jej zależność od napięcia sterującego U 1 można 
wyznaczyć z przyrównania ładunków Q x , Q R wprowadzanych do integrato¬ 
ra przez prąd wejściowy I t i przez prąd I R 

Qi=IiT= i£ r; Qr= Vw (4 - 66a,b) 

zatem 

1 Ui 

T R l I R t w 


(4.67) 
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Rys. 4.51. Zasada działania układów VCO z równoważeniem ładunku: a) układ z genera¬ 
torem ładunku odniesienia; b) przebiegi występujące w układzie 


Gdyby uwzględnić prąd niezrównoważenia I N na wejściu wzmacniacza 
operacyjnego zastosowanego w układzie integratora, tj. przyjąć określenie 
prądu wejściowego I t = (UJR t ) + I N , to otrzymuje się podobne określenie 
częstotliwości / jako wielkości liniowo zależnej od napięcia U u lecz ze 
składową stałą, wyrażającą „częstotliwość niezrównoważenia” proporcjo¬ 
nalną do I N 
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Ui 

R 1 I R t w 


+ 


4 

44 


(4.68) 


Wzór (4.68) oznacza możliwość skorygowania charakterystyki f(U x ) 
w taki sposób, aby przechodziła przez początek układu współrzędnych oraz 
celowego przesunięcia tej charakterystyki. W obu przypadkach jest potrzeb¬ 
ne źródło dodatkowego prądu na wejściu integratora, o odpowiedniej wy¬ 
dajności i znaku. 

Układy VCO z równoważeniem ładunku odznaczają się dużą liniowo¬ 
ścią charakterystyki przestrajania f(U x ), o rząd lub nawet o dwa rzędy lep¬ 
szą niż układy VCO oparte na zastosowaniu sterowanych źródeł prądo¬ 
wych, w których nieliniowość wynika z nieliniowości charakterystyk prądo- 
wo-napięciowych tranzystorów. Bardzo mała nieliniowość charakterystyk 
przestrajania układów VCO z równoważeniem ładunku jest rezultatem za¬ 
stosowania integratora Millera i jego liniowej pracy. Zakres przestrajania 
jest duży, może przekraczać 6 dekad. Ujemną cechą układów VCO z równo¬ 
ważeniem ładunku jest mniejsza maksymalna częstotliwość pracy niż ukła¬ 
dów VCO innego typu. Wynika to z większych opóźnień sygnału w dość 
skomplikowanym obwodzie sprzężenia, zawierającym oprócz integratora 
również komparator i przerzutnik monostabilny. Przy dużych częstotliwo¬ 
ściach wyraźnie pogarsza się liniowość charakterystyki przestrajania ze 
względu na mniej dokładne całkowanie krótkich impulsów w integratorze 
Millera. Dlatego układy YCO z równoważeniem ładunku znajdują główne 
zastosowanie nie w układach PLL, lecz raczej w przetwornikach analogo¬ 
wo-cyfrowych o dużej dokładności. 

Przykładem realizacji generatora VCO z równoważeniem ładunków jest 
układ monolityczny AD650 firmy Analog Devices, przeznaczony do stoso¬ 
wania w przetwornikach sygnałów w zakresie częstotliwości do ok. 1 MHz. 
Nieliniowość charakterystyki przestrajania zależy od zakresu częstotliwości 
generacji: do 10 kHz - ok. 0,002% , do 100 kHz - ok. 0,005% , a do 1 MHz 
- ok. 0,07%. Mała nieliniowość kwalifikuje układ AD650 do wykorzystania 
w systemach przetworników sygnałów o rozdzielczości 14 bitów. 


4.6.5. Multiwibratory ze stabilizacją kwarcową 

W przypadku zwykłych układów astabilnych należy liczyć się z niestałością 
częstotliwości drgań rzędu 1%. Nawet przy bardzo starannym zaprojekto¬ 
waniu układu z uwzględnieniem różnych czynników wpływających na okres 
drgań, zwykle nie udaje się zmniejszyć niestałości bardziej niż o jeden lub 
najwyżej o dwa rzędy wielkości. Dlatego w wielu systemach stosuje się stabi¬ 
lizację kwarcową multiwibratorów, zapewniającą nawet w zwykłych ukła¬ 
dach stałość częstotliwości rzędu 10 -6 /10 -7 , zależnie od rozwiązania ukła¬ 
du multiwibratora i warunków jego eksploatacji. 
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Zasady stabilizacji kwarcowej przedstawiono w p. 3.7, w którym rów¬ 
nież zamieszczono przykład generatora (rys. 3.30c) będącego w istocie mul- 
tiwibratorem typu Eccles-Jordana ze stabilizacją kwarcową [16]. Obszerne 
zestawienia praktycznych rozwiązań multiwibratorów z kwarcami są poda¬ 
wane w podręcznikach i poradnikach związanych z technika cyfrową [2, 6, 
8, 10, 15]. Istnieją specjalizowane układy monolityczne przeznaczone do 
generacji ze stabilizacją kwarcową, np. układy serii SN54/74 oznaczane 
symbolami LS124, S124, o maksymalnych częstotliwościach generacji od¬ 
powiednio 50 MHz i 85 MHz. Układy te mogą również pracować z ze¬ 
wnętrznymi pojemnościami, jako układy VCO. 


U ) 560 Si 560 Q 



f 0 =5MHz 

-IDI- 

b) 

330Q 330Q 



f a =20MHz 

—I0b- 


c ) 


d) 

e ) 



HOh# 




-o 


Rys. 4.52. Stabilizacja kwarcowa multiwibratorów: a) z bramkami TTL serii 74; b) z bram¬ 
kami TTL serii szybkiej; c) z bramkami i z tranzystorem; oraz tłumienie niepożądanych drgań 
przez zastosowanie: d) obwodu rezonansowego LC; e) pojemności bocznikującej 


Często stosuje się generatory kwarcowe zawierające typowe bramki lo¬ 
giczne. Bramki, po zastosowaniu rezystancyjnych obwodów sprzężenia 
zwrotnego w celu zlinearyzowania charakterystyk, pełnią funkcję wzmac¬ 
niaczy szerokopasmowych. Linearyzacja rozszerza zakres napięcia wejścio¬ 
wego, w którym bramka może pracować jako wzmacniacz liniowy, co ko¬ 
rzystnie wpływa na łatwość wzbudzenia drgań. Linearyzacja bramek jest 
pożyteczna również ze względu na konieczne zmniejszenie nadmiaru wzmo¬ 
cnienia. Stosuje się różne typy bramek, w zakresie częstotliwości generacji 
do ok. 5/10 MHz zupełnie wystarczają bramki NAND standardowej serii 
TTL 74. Bramki można połączyć w sposób pokazany na rys. 4.52a, na 
którym oprócz oporników linearyzujących występuje jedynie rezonator 
kwarcowy. Przy częstotliwościach większych należy stosować bramki szyb¬ 
kie, np. bramki serii Schottky TTL (STTL, HTTL, FTTL) w zakresie częs¬ 
totliwości generacji do ok. 40/80 MHz - jak w układzie z rys. 4.52b. Można 
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wykorzystać połączenia bramek z tranzystorami dyskretnymi - jak w ukła¬ 
dzie z rys. 4.52c. 

Może występować tendencja do wzbudzania się drgań o niewłaściwej 
częstotliwości, co jest oczywiste, gdyż kwarc jest rezonatorem wieloczęstot- 
liwościowym i w szerokopasmowym układzie o dużym wzmocnieniu może 
drgać na różnych częstotliwościach. Jest to możliwe zwłaszcza przy rezona¬ 
torach o dużej częstotliwości, które z reguły są przewidywane do generacji 
z drganiami nadpodstawowymi wyższego rzędu. Można zapewnić generację 
o właściwej częstotliwości przez wprowadzenie do układu dodatkowego ob¬ 
wodu rezonansowego LC nastrojonego na pożądaną częstotliwość; obwód 
taki - nawet przy niezbyt dużej dobroci - eliminuje możliwość innych 
drgań. Stosuje się np. obwód szeregowy połączony bezpośrednio z rezonato¬ 
rem kwarcowym (rys. 4.52d). Czasami jest wystarczające dołączenie bocz¬ 
nikującego kondensatora o małej pojemności, jak na rys. 4.52c, e. 

W zakresie częstotliwości większych niż 50-100 MHz są stosowane 
bramki serii ECL o czasie przełączania rzędu 1 ns lub mniejszym. Tego 
rodzaju układ z bramkami ECL firmy Motorola (MECL) przedstawiono na 
rys. 4.53. 



Rys. 4.53. Przykład stabilizacji multiwibratora z szybkimi bramkami ECL firmy Motorola 

Dołączenie szeregowo z kwarcem niewielkiej regulowanej pojemności 
ma na celu pewne dopasowanie rezonatora przez zmniejszenie sprzężenia 
zwrotnego. Układ ma dwa wyjścia w standardzie ECL i jedno wyjście 
w standardzie TTL. 

Rezonatory kwarcowe w multiwibratorach pełnią funkcję selektywnego 
elementu sprzęgającego, tzn. zapewniają małą impedancję sprzęgającą przy 
częstotliwości rezonansu szeregowego. Racjonalne wykorzystanie kwarcu 
wymaga więc włączenia go do obwodu o możliwie małej impedancji po 
obu stronach rezonatora, gdyż wtedy efekt odsprzęgania, wynikający ze 
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zwiększenia impedancji rezonatora przy odchyleniu częstotliwości generacji 
od częstotliwości rezonansu szeregowego, będzie efektem silnym. 


PROBLEMY I ZADANIA 

1. Obmyśl układy wyzwalania dla przerzutników z rys. 4.12. 

2. Zbadaj, jak zmieniają się przy zmniejszaniu rezystancji emiterowej R e granice U W1 , U W2 
strefy histerezy dla przerzutnika Schmitta z przykładu 4.1. 

3. Zastanów się, jak można wyznaczyć wejściową charakterystykę prądowo-napięciową 
(z odcinkiem o ujemnym nachyleniu) dla układu Schmitta z rys. 4.19. Wykreśl tę charak¬ 
terystykę i zbadaj, jak jej przebieg zależy od rezystancji emiterowej R e . Jakie znaczenie 
mają te zmiany dla pracy układu? 

4. Wykonaj symulację komputerową układu Schmitta. 

5. Zaproponuj obwód wyzwalania dla układu monostabilnego z przykładu 4.2: a) impulsem 
ujemnym; b) impulsem dodatnim. 

6. Zaprojektuj układ monostabilny z rys. 4.23, zapewniając regulację długości impulsu t w 

w zakresie 9 26 jxs. 

7. Użyj układu 555 do kształtowania (w systemie wyzwalania) przebiegu piłokształtnego 
o amplitudzie U = 10 V i czasie t w = 8 jis. 

8. Zastanów się, w jaki sposób można wykorzystać układy 555 do budowy pierścieniowych 
układów generujących impulsy wielofazowe. Narysuj system połączeń dla układu trójfazo¬ 
wego generującego impulsy trapezowe o okresie 7=3 ms. 

9. Dobierz elementy R ti C t dla układu monostabilnego 121, zapewniające długość impulsu 
t w = 60 pis. 

10. Zapoznaj się z danymi katalogowymi przerzutnika monostabilnego 123 określającymi wa¬ 
runki wyzwalania podtrzymującego. 

11. Zaprojektuj multiwibrator astabilny w układzie Eccles-Jordana na częstotliwość / = 
= 800 Hz, przy zasilaniu U cc = 5 V. 

12. Zrealizuj modulację częstotliwości, np. w zakresie 30%, dla układu obliczonego w zadaniu 
11, z użyciem innego podobnego multiwibratora, lecz o częstotliwości f 2 = 0,2 Hz (do 
zastosowania w akustycznym systemie alarmowym). 

13. Użyj układu 555 do generacji drgań o częstotliwości 40 kHz. 

14. Zaprojektuj generator ze WO typu jiA741 według rys. 4.42, zapewniając regulację częstot¬ 
liwości w zakresie 100-400 Hz. 

15. Dokonaj symulacji komputerowej układu VCO z rys. 4.43. Czy modele tranzystorów 
użyte do symulacji zapewniają możliwość wyznaczenia charakterystyki /(/) wraz z nie- 
liniowościami? 

16. Przeanalizuj sterowanie prądami I u I 2 i napięciem wejściowym U 1 w układzie źródła 
z rys. 4.47. Czy regulacja stosunku prądów IJI 2 za pomocą potencjometru R 5 wpływa na 
częstotliwość drgań układu VCO? 

17. W układzie VCO z równoważeniem ładunku częstotliwość generacji /, według wzoru 
(4.67), nie zależy od pojemności C integratora - dlaczego? 

18. W układzie VCO typu AD650 należy dobierać pojemność C dołączaną zewnętrznie do 
zacisków integratora. Inna pojemność zewnętrzna służy do ustalania długości impulsu 
t w układu monostabilnego. Z czym są związane dobór i ograniczenia wartości tych po¬ 
jemności? 

19. Od czego zależy czułość przestrajania (zdefiniowana jako stosunek przyrostu częstotliwości 
do przyrostu wielkości sterującej - prądu lub napięcia) w układach VCO różnego typu? 

20. Jaka jest czułość przestrajania (w kHz/V) układu VCO z równoważeniem ładunku o rezys¬ 
tancji wejściowej 100 kQ, jeżeli długość impulsu t w = 2 ^is, a prąd I R = 1 mA? 
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PĘTLA SPRZĘŻENIA FAZOWEGO (PLL) 


5.1 . WSTĘP 

W urządzeniach elektronicznych są powszechnie używane generatory wy¬ 
twarzające przebiegi sinusoidalne lub prostokątne. W wielu zastosowaniach 
jest potrzebne, aby częstotliwość przebiegu generatora była równa częstot¬ 
liwości przebiegu innego generatora bądź też częstotliwości sygnału wejścio¬ 
wego. Inaczej mówiąc, generator powinien pracować synchronicznie z syg¬ 
nałem go pobudzającym. Istnieje wiele sposobów synchronizowania drgań 
w generatorach. Najprostszą metodą synchronizacji generatorów astabil- 
nych jest synchronizacja bezpośrednia, która polega na przyspieszaniu lub 
opóźnianiu faz regeneracyjnych (przerzutu) w przerzutnikach astabilnych, 
lub na zmianie parametrów elementów nieliniowych w generatorach sinuso¬ 
idalnych pod wpływem przebiegu synchronizującego. 

Inny, obecnie bardzo rozpowszechniony sposób synchronizacji, polega 
na synchronizowaniu pośrednim, w układzie zwanym pętlą sprzężenia fa¬ 
zowego PLL (ang. phase-locked loop). Pętla (rys. 5.1) zawiera generator 
przestrajany napięciem VCO (ang. voltage controlled oscillator), którego 
częstotliwość zmienia się liniowo przy zmianie napięcia sterującego u g . Faza 
przebiegu generatora jest porównywana z fazą synchronizującego przebiegu 
wejściowego. Porównanie fazy zachodzi w detektorze fazy, którego napięcie 
wyjściowe jest proporcjonalne do różnicy faz przebiegu sterującego i prze¬ 
biegu generatora. Napięcie wyjściowe z detektora fazy (po ew. odfiltrowa¬ 
niu i wzmocnieniu) steruje generatorem VCO tak, aby nastąpiło zrównanie 
się częstotliwości generatora VCO z częstotliwością przebiegu synchronizu¬ 
jącego. Mimo osiągnięcia synchronizmu (zrównania się obu częstotliwości), 
faza przebiegu wyjściowego (z generatora YCO) i faza przebiegu wejściowe- 
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go (synchronizującego) różnią się o kąt przesunięcia fazowego, nazywany 
błędem fazy. Błąd fazy jest potrzebny do wytworzenia w detektorze fazy 
sygnału do odpowiedniego odstrojenia generatora VCO w celu utrzymania 
równości częstotliwości. 

Układy PLL są znane od dawna (od 1920 r.), jednak praktyczne ich 
zastosowanie stało się możliwe dopiero po rozpowszechnieniu techniki mo¬ 
nolitycznych układów scalonych. Wysokie walory użytkowe układów PLL 
oraz ich produkcja w postaci wyspecjalizowanych układów scalonych, po¬ 
wodują częste ich stosowanie. 

Układy PLL początkowo były stosowane jedynie do synchronizowania 
przebiegu generatora z przebiegiem wejściowym. Jednak z czasem zakres ich 
zastosowań rozszerzył się. Okazało się, że układy PLL mogą być używane 
nie tylko do synchronizacji, ale również do przemiany częstotliwości, tj. 
w układach modulacji i demodulacji AM, FM i PM, w syntezerach częstot¬ 
liwości, w powielaczach i dzielnikach częstotliwości, w dekoderach sygnału 
stereofonicznego, w urządzeniach cyfrowych itp. Parametry układów prze¬ 
miany częstotliwości z pętlą PLL są na ogół korzystniejsze niż parametry 
układów konwencjonalnych. 


O) [rad] [\l/rad] [V] [v/V] [V] [rad/Vs] [rad] 







Rys. 5.1. Pętla sprzężenia fazowego PLL: a) schemat blokowy; b) charakterystyka przej¬ 
ściowa detektora fazy; c) charakterystyka przestrajania generatora VCO 


Podstawowy układ PLL (rys. 5.1a) zawiera detektor fazy DF, filtr dol- 
noprzepustowy oraz generator przestrajany napięciem VCO. Na rysun¬ 
ku 5.1b,c są przedstawione typowe charakterystyki detektora fazy i gene¬ 
ratora. 

Aby wyprowadzić równania opisujące układ PLL, przyjmijmy począt¬ 
kowo, że funkcję detektora fazy pełni układ mnożący, a sygnał wejściowy 
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i przebieg wytwarzany przez generator VCO są sinusoidalne i opisane za¬ 
leżnościami 

Ui(ł) = £/iSin[co 0 t + <•/>;(/)] (5. la) 

u 0 (t) = U g cos[w 0 t + ę g (t)] (5.Ib) 

przy czym co 0 oznacza pulsację własną generatora VCO (rozumianą jako 
pulsacja generatora przy zerowym napięciu sterującym generator VCO). Na 
wyjściu detektora fazy (układu mnożącego) otrzymuje się 

u d {t) = ^ ~- 9 - {sin[<p ; (0 - ę g (t)] + sin[2co 0 / + ę t (t) + ę g (t)]} (5.2) 

przy czym k t - stała detektora fazy [1/V]. 

W wyrażeniu (5.2) występują dwie składowe - różnicowa i sumacyjna. 
Składowa sumacyjna o dużej częstotliwości wyjściowej, dwukrotnie większej 
niż częstotliwość własna generatora YCO, jest eli m inowana przez filtr dol- 
noprzepustowy, natomiast składowa różnicowa - wolnozmienna - jest syg¬ 
nałem użytecznym i jest przenoszona przez filtr dolnoprzepustowy. 

Po pominięciu składowej sumacyjnej z układu mnożącego, zależność 
(5.2) upraszcza się do postaci 

u A (t) = K d ńn[(pi(t) - ę g (tj\ = K d ńnę e (t) (5.3a) 

lub 


uM> e ) = u dmax sinq> e 


(5.3b) 


przy czym 

ę e (t) = <p ; (/) — ę g (t) - błąd fazy, który jest różnicą fazy przebiegu wej¬ 
ściowego i przebiegu generatora; 


K d = k i 


Ml 


- wzmocnienie detektora fazy; 


U dmax - maksymalne napięcie detektora fazy. 


W detektorach fazy opisywanych zależnością (5.3) wzmocnienie K d jest 
nachyleniem charakterystyki przejściowej detektora przy ę e « 0 , wyrażo¬ 
nym w woltach na radian [V/rad]. Dla detektora fazy o sinusoidalnej chara¬ 
kterystyce przejściowej (5.3b) maksymalne napięcie U imax jest liczbowo rów¬ 
ne wartości K d , jednak dla detektorów fazy o innych charakterystykach 
przejściowych wartości K d i U imax nie muszą być jednakowe. 

Ze wzoru (5.3) wynika, że układ mnożący nie jest idealnym detektorem 
fazy, gdyż składowa wolnozmienna napięcia wyjściowego nie jest liniowo 
zależna od różnicy faz obu przebiegów, lecz zmienia się sinusoidalnie 
przy zmianie fazy od ę> e = — oo do (j» e = + oo. Nachylenie charakterystyki 
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przejściowej u d (ę e ) zmienia się znacznie przy zmianach błędu fazy ę e . Na¬ 
chylenie charakterystyki jest dodatnie dla ę e — (—n/2 -h + n/2) ± 2nn 
(n = 0, 1, 2, ...), ujemne zaś dla pozostałych ę e . Dlatego sprzężenie zwrotne 
w pętli PLL zmienia się przy zmianie różnicy fazy między fazą przebiegu 
wejściowego i fazą przebiegu generatora. Sprzężenie zwrotne jest ujemne dla 
takich kątów cp e , dla których nachylenie charakterystyki u d (q> e ) jest dodat¬ 
nie, natomiast jest dodatnie - dla kątów ę e , przy których nachylenie chara¬ 
kterystyki u d (ę e ) jest ujemne. 

Chwilową pulsację generatora VCO można przedstawić jako następują¬ 
cą sumę pulsacji 


d 

co 9 (0 = "o + Aco 9 (0, Aa> g {t) = — ę g (t) = K g u g (t) (5.4a,b) 

przy czym K g - transmitancja (czułość przestrajania) generatora VCO wyra¬ 
żona w rad/Vs. 

Jeżeli w pewnym przedziale czasu częstotliwość sygnału wejściowego 
jest różna od częstotliwości generatora VCO, napięcie na wyjściu dete¬ 
ktora fazy zmienia się, w przybliżeniu prawie sinusoidalnie, z częstotli¬ 
wością równą różnicy częstotliwości sygnału wejściowego i generatora. 
Napięcie to jest doprowadzane poprzez filtr do wejścia generatora VCO 
i wywołuje w nim modulację częstotliwości. W wyniku modulacji na wyj¬ 
ściu detektora fazy, oprócz składowej zmiennej, powstaje również różna 
od zera składowa średnia, przestrajająca generator VCO w taki sposób, 
że częstotliwość generatora zbliża się do częstotliwości sygnału wejścio¬ 
wego. Po pewnym czasie może więc dojść do synchronizmu układu, tzn. 
do zrównania częstotliwości generatora z częstotliwością sygnału wejścio¬ 
wego (p. 5.3). 

Maksymalna różnica częstotliwości sygnału wejściowego i częstotliwo¬ 
ści własnej generatora VCO, przy której układ PLL może dojść do syn¬ 
chronizmu, jest nazywana zakresem chwytania synchronizacji f c . 

Podczas powolnego zwiększania częstotliwości sygnału wejściowego, 
napięcie na wyjściu detektora fazy będzie się zwiększało, przestrajając gene¬ 
rator VCO tak, aby utrzymać synchronizm w pętli PLL. Błąd fazy będzie 
się przy tym zwiększał. Przy pewnej częstotliwości sygnału wejściowego 
napięcie na wyjściu detektora fazy osiągnie wartość maksymalną U dm ax . Od- 
strojenie generatora YCO będzie wtedy największe. Przy dalszym zwiększe¬ 
niu częstotliwości wejściowej, w wyniku ograniczonego napięcia przestraja- 
jącego generator VCO, utrzymanie synchronizacji między generatorem 
VCO i przebiegiem wejściowym nie będzie już możliwe. 

Maksymalna różnica częstotliwości między częstotliwością przebiegu 
wejściowego i częstotliwością własną generatora, przy której układ PLL 
może utrzymać synchronizm, jest nazywana zakresem trzymania synchro¬ 
nizacji/^ 
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Można wywnioskować, że przy transmitancji filtru dla napięcia stałego 
równej jedności, zakres trzymania synchronizacji będzie równy odstrojeniu 
generatora VCO przy napięciu u g — U dmax , tj. 

0J L — Udmax ' K g , f L =°± = ^K G (5.5a,b) 

Zakres trzymania synchronizacji jest zwykle większy niż zakres chwytania 
synchronizacji. 

Trzeba zauważyć, że napięcie sterujące generator jest przekazywane 
z detektora fazy przez filtr dolnoprzepustowy, a zatem krótkotrwałe wa¬ 
hania napięcia z detektora fazy, spowodowane np. zakłóceniami bądź szu¬ 
mami, nie wywołują zmiany częstotliwości wyjściowej. Ta właściwość ukła¬ 
du PLL umożliwia utrzymywanie synchronizacji generatora VCO nawet 
przy zakłóconych sygnałach synchronizujących, co jest zasadniczą cechą 
tego układu. 

Częstotliwość sygnału wejściowego może się zmieniać. W przypadku 
wahań lub modulacji częstotliwości sygnału wejściowego, generator VCO 
może nadążać lub nie nadążać za zmianami częstotliwości sygnału wejścio¬ 
wego, co zależy m.in. od pasma filtru dolnoprzepustowego. Jeżeli chwilowe 
wahania częstotliwości i fazy sygnału wejściowego są spowodowane zakłó¬ 
ceniami, to jest korzystne, aby pasmo filtru dolnoprzepustowego było jak 
najmniejsze. Wówczas bowiem częstotliwość i faza generatora będą prawie 
stałe. Jeżeli natomiast w sygnale zmodulowanym częstotliwościowo lub fa¬ 
zowo jest zawarta informacja, to częściowe lub całkowite usunięcie tej mo¬ 
dulacji w generatorze VCO przez filtrację spowoduje utratę informacji w sy¬ 
gnale wyjściowym pętli PLL. Pasmo filtru dolnoprzepustowego przy modu¬ 
lowanych przebiegach wejściowych powinno być więc dostatecznie duże, 
aby generator VCO mógł nadążać za zmianami częstotliwości i fazy sygnału 
wejściowego. Oczywiście w filtrach szerokopasmowych odporność układu 
PLL na zakłócenia jest mniejsza. 

Pętla PLL jest układem silnie nieliniowym. Nieliniowość wynika z nieli¬ 
niowości charakterystyki przejściowej detektora fazy (rys. 5.Ib). Dokładna 
analiza tych układów jest trudna, właściwie możliwa do przeprowadzenia 
jedynie na drodze numerycznej. W metodach analitycznych stosuje się inne 
modele pętli PLL dla pracy synchronicznej, a inne przy rozważaniu pracy 
asynchronicznej. Przy synchronizmie chwilowe zmiany błędu fazy są małe 
i detektor fazy może być modelowany układem liniowym o stałym wzmoc¬ 
nieniu. Wtedy wykorzystanie przekształcenia Laplace’a umożliwia analizo¬ 
wanie układu PLL z różnymi rodzajami filtrów dolnoprzepustowych i dla 
różnych sygnałów wejściowych. Analizy takie zaprezentowano w p. 5.2. 

Podczas pracy asynchroniczej, kiedy układ PLL dochodzi do synchroni- 
zmu, występują bardzo duże zmiany błędu fazy, dlatego stosowanie liniowe¬ 
go modelu detektora fazy nie jest możliwe. Opisy procesów dochodzenia do 
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synchronizmu pętli PLL (bez filtru oraz z najczęściej stosowanym rodzajem 
filtru dolnoprzepustowego - filtrem proporcjonalno-całkującym) są przed¬ 
stawione w p. 5.3. 

Realizacje częściej używanych detektorów fazy omówiono w p. 5.4, 
a generatorów VCO w p. 4.6.4. Przykłady zastosowań pętli PLL przedsta¬ 
wiono w p. 5.6. 

Ogólne zależności opisujące pętlę PLL można wyznaczyć za pomocą 
równań opisujących poszczególne bloki, wchodzące w skład pętli PLL. Na¬ 
pięcie na wyjściu filtru opisuje się splotem napięcia wejściowego i odpowie¬ 
dzi impulsowej filtru 


u f (t) = J u d (z)f(t - z)dz (5.6) 

o 

Z równań (5.3), (5.4b), (5.6) otrzymuje się podstawową zależność opisującą 
błąd fazy w pętli PLL z detektorem o charakterystyce sinusoidalnej 


ffyg(0 

dt 


dęj t) 
dt 


t 


- K g \u d {t)f(t - z)dz 
0 


(5.7a) 


~~ = ~ Ą sin ę e (t)f(t - ź)dz (5.7b) 

przy czym K = K d K g - wzmocnienie w pętli [l/s]. Jest to równanie różnicz¬ 
kowe nieliniowe, którego rząd zależy od rodzaju filtru dolnoprzepustowego. 
Nieliniowość występująca w równaniu (5.7) wynika z nieliniowości charak¬ 
terystyki detektora fazy, opisującej zależność napięcia wyjściowego detek¬ 
tora od błędu fazy (5.3). Zastosowanie sinusoidalnych przebiegów wejścio¬ 
wych i układu mnożącego jako detektora fazy prowadzi do nieliniowości 
typu sinusoidalnego (5.7b). Zastosowanie innych układów jako detektorów 
fazy, np. układów impulsowych, przerzutników itp., zmienia charakter nieli¬ 
niowości. Problem uwzględnienia nieliniowości detektora fazy jest główną 
przyczyną trudności analizowania właściwości pętli PLL, zwłaszcza proce¬ 
sów dochodzenia do synchronizmu. 


5 . 2 . WŁAŚCIWOŚCI PĘTLI PLL W STANIE SYNCHRONIZMU 

Po zastąpieniu w równaniu (5.7b) funkcji nieliniowej sin <p e jej przybliżeniem 
liniowym przy ę e « 0 oraz po zastosowaniu przekształcenia Laplace’a 
otrzymuje się 

sę e (s) = S( Pi(s) ~ KF(s)ę e (ś) (5.8) 

przy czym F(s) - transmitancja operatorowa filtru dolnoprzepustowego. 
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Ponieważ 


<Pe(s) = (Pi(s) ~ (P g {s) 

(5.9) 

otrzymuje się następujące zależności na fazę wyjściową i błąd fazy w pętli 
PLL: 

%(S) = 9i(S) j + ° H ^ = (Pi(s)H(s) 

(5.10a) 

(Pei*) = (Pi(S) i+H ^ = PM 1 H ( S J\ 

(5.1 Ob) 

Transmitancję operatorowe 


KĄs) „M **&) 

HM= s ■ 

(5.10c,d) 


są transmitancjami pętli otwartej (H\ 0 (ś)) i pętli zamkniętej układu 

PLL, przy czym K = K d K g - wzmocnienie w pętli [l/s], K d - transmitancja 
detektora fazy [V/rad], K g - transmitancja generatora VCO [rad/Vs]. 

Należy zwrócić uwagę, że przy stosowaniu układów mnożących jako 
detektorów fazy, transmitancja K d detektora jest również zależna od ampli¬ 
tudy przebiegu generatora VCO i amplitudy przebiegu wejściowego (5.3). 
W rzeczywistych układach amplituda generatora VCO jest najczęściej stała, 
natomiast amplituda przebiegu wejściowego może się znacznie zmieniać. 
Widać stąd, że zmiana amplitudy przebiegu wejściowego, wpływając na 
transmitancję detektora fazy, powoduje również zmianę transmitancji ukła¬ 
du PLL. Właściwości pętli PLL zależą więc nie tylko od jej konkretnej 
realizacji, ale również od parametrów sygnału wejściowego sterującego pętlę. 

W najczęściej spotykanych układach elektronicznych, jak wzmacniacze 
napięciowe, selektywne itp., transmitancja układu jest określana stosunkiem 
transformat napięcia wyjściowego do napięcia wejściowego. Inaczej jest jed¬ 
nak rozumiana transmitancja pętli PLL (5.10d). Otóż sygnałami wejściowy¬ 
mi i wyjściowymi w układzie PLL są nie napięcia lecz fazy. Wszystkie fazy 
i częstotliwości w pętli PLL odnosi się do fazy i do częstotliwości generatora 
VCO pracującego przy zerowym napięciu sterującym (częstotliwość genera¬ 
tora VCO przy zerowym napięciu sterującym jest równa jego częstotliwości 
własnej). Jeżeli częstotliwości i fazy (przebiegu wejściowego i przebiegu ge¬ 
neratora VCO) są jednakowe, to takie sterowanie pętli PLL jest rozumiane 
jako sterowanie sygnałem o zerowej wartości, chociaż przebieg napięcia wej¬ 
ściowego jest sinusoidalny o amplitudzie U i (5.la). Jeżeli natomiast między 
przebiegiem wejściowym i przebiegiem generatora występuje pewne stałe 
przesunięcie fazy, to sygnał sterujący pętlę PLL ma stałą wartość, dodatnią 
lub ujemną, zależną od różnicy faz między przebiegami. 

W porównaniu ze sterowaniem wzmacniaczy, sterowanie pętli PLL syg¬ 
nałem przesuniętym w fazie jest odpowiednikiem sterowania wzmacniacza 



5.2. Właściwości pętli PLL w stanie synchronizmu 


313 


napięciem stałym. Natomiast odpowiednikiem sterowania wzmacniacza na¬ 
pięciem sinusoidalnym jest w układach PLL sterowanie przebiegiem o sinu¬ 
soidalnie zmienianej fazie przebiegu wejściowego, czyli przebiegiem zmodu¬ 
lowanym fazowo lub częstotliwościowo (ogólnie kątowo). Przy przebiegach 
wejściowych zmodulowanych kątowo, faza przebiegu wejściowego (5.la) 
zmienia się zgodnie z zależnością 

ę t (t) = Acofos(Qt + <jo 0 ) (5.1 la) 

przy czym Aco ; - amplituda modulacji fazy przebiegu wejściowego; ę 0 - po¬ 
czątkowe przesunięcie fazy, S2 - pulsacja przebiegu modulującego. 

Przy sterowaniu przebiegiem zmodulowanym kątowo, przebieg wyjścio¬ 
wy pętli PLL (generatora VCO) będzie również modulowany kątowo. Jed¬ 
nak amplituda i faza modulowanego przebiegu wyjściowego może być inna 
niż amplituda i faza przebiegu sterującego (wejściowego), tj. należy przyjąć 

ę g (t) = Aco 0 cos((2t + ę 0 + ę) (5.11 b) 

przy czym A co 0 , ę - amplituda i faza modulacji fazy przebiegu wyjściowego. 
Stąd wynika określenie transmitancji HQQ) pętli PLL 


Hm = 


(Po (jfi) 

ę t m 


lub 


Aft> 0 (ft) 

A CO;(i2) 


[cos <p((2) + j sin ę(Q)\ 


HQQ) = 


Aa>,(fl) 

A £0 ; ((2) 


e w(Q) 


(5.12a) 


(5.12b) 


Określenie dynamicznych właściwości pętli fazowej - czyli jej reakcji na 
pobudzenia różnymi sygnałami wejściowymi - wymaga dobrej znajomości 
transmitancji pętli w różnych zakresach częstotliwości ii. 

Na przykład przy przebiegach wejściowych o stałej częstotliwości, faza 
przebiegu wyjściowego pętli PLL jest określona fazą przebiegu wejściowego 
i transmitancją H(jQ) dla (2 = 0 (H(s) przy s = 0). Natomiast wpływ za¬ 
kłóceń i szumów występujących w sygnale wejściowym, objawiający się 
chwilowymi zmianami fazy i częstotliwości przebiegu wyjściowego, zależy 
od transmitancji H(jQ) pętli PLL przy Q > 0. Oczywiście jest korzystne, gdy 
faza przebiegu wyjściowego pętli PLL jak najmniej zależy od sygnałów za¬ 
kłócających i szumów. 

Do określenia transmitancji pętli fazowej można wykorzystać jej sche¬ 
mat zastępczy, w przybliżeniu liniowym przedstawiony na rys. 5.2. Detektor 
fazy jest zastąpiony sumatorem (w którym od fazy przebiegu wejściowego 
odejmuje się fazę generatora) oraz liniowym wzmacniaczem o wzmocnieniu 
K d , a generator VCO jest reprezentowany wzmacniaczem o stałym wzmo¬ 
cnieniu K g i idealnym integratorem. Integrator umożliwia określenie chwi- 
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Detektor^ fazy _ Flffr _j^ 



Rys. 5.2. Schemat zastępczy pętli PLL w przybliżeniu liniowym 


lowej fazy generatora, jako rezultatu całkowania chwilowej częstotliwości 
generatora 

(P g (t x ) = / K g u g (t) dt (5.13a) 

o 

Po przekształceniu Laplace’a otrzymuje się 

ę g (s) = u g (s)K g - (5.13b) 

s 

W zależności od zastosowań pętli wymaga się różnych jej reakcji na 
pobudzające sygnały wejściowe. Dlatego w pętlach PLL są stosowane różne 
rodzaje filtrów, gdyż właśnie rodzaj filtru ma zasadniczy wpływ na właś¬ 
ciwości dynamiczne pętli fazowej. 

Na rysunku 5.3 przedstawiono typowe sygnały wejściowe i wyjściowe 
pętli PLL przy pobudzeniu skokiem jednostkowym fazy (rys. 5.3a) i sko- 



Rys. 5.3. Przebiegi fazy i częstotliwości na wejściu i wyjściu pętli PLL: a) przy skoku 
jednostkowym fazy przebiegu wejściowego; b) przy skoku jednostkowym częstotliwości 
przebiegu wejściowego 
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kiem jednostkowym częstotliwości (rys. 5.3b). Na rysunkach zaznaczono 
błąd fazy w stanie ustalonym ę e { oo), nazywany statycznym błędem fazy. 
Odpowiedź układu PLL w obu przypadkach może być aperiodyczna lub 
oscylacyjna, zależnie od wzmocnienia K w pętli i transmitancji filtru dolno- 
przepustowego. 

Podstawowym przykładem jest układ PLL z filtrem o transmitancji 
Fis) = 1, tj. właściwie układ bez filtru. Transmitancja układu (5.1 Od) w pętli 
zamkniętej przyjmuje postać 

™-7h (5 - ,4) 

Transmitancja H(s) ma jeden biegun położony na ujemnej części osi rzeczy¬ 
wistej płaszczyzny zmiennej zespolonej s. Pętla PLL bez filtru jest więc za¬ 
wsze stabilna, niezależnie od wzmocnienia K w pętli. 

Przy omawianiu właściwości pętli podaje się m.in. błąd statyczny fazy 
w pętli oraz szybkości narastania błędu fazy - przy pobudzeniu skokiem 
jednostkowym fazy lub częstotliwości (skok częstotliwości oznacza liniowe 
narastanie fazy) oraz przy liniowym narastaniu częstotliwości. Przy badaniu 
rzeczywistych układów PLL zmiany częstotliwości i fazy sygnału wejściowe¬ 
go muszą być oczywiście tak małe, żeby nie spowodowały utraty synchroni¬ 
zacji pętli PLL. Dlatego wyniki otrzymywane przy przybliżeniu liniowym są 
zadowalające wtedy, kiedy błąd fazy otrzymywany w czasie analizy pętli 
PLL jest mały, nie przekraczający kilku - kilkunastu stopni. 

Statyczne błędy śledzenia fazy, powstające przy skoku fazy, częstotliwo¬ 
ści i przy liniowym narastaniu częstotliwości, można wyznaczyć z następują¬ 
cej zależności, w której zastosowano twierdzenie o wartości granicznej 
transformat Laplace’a: 

j 2 

ę e (co) = lim (pff) = lim «?,(*)[ 1 - H(s)] = lim <p t (s) — . (5.15) 

t~* oo i-o 5-0 s + KF{s) 

a szybkość narastania błędu fazy z zależności 

d »y 2 

Vęfco) = lim — (pff) = Urn Ąsęfs)] = lim ę t (s) - -- (5.16) 

t-oo dt s-* o s-0 s + Kt{s) 

Dla skoku fazy sygnału wejściowego (pff) = A$ ■ 1(/) (transformata 
Laplace’a ęfs) = A<P/s) otrzymuje się z zależności (5.15) (p e (c o) = 0 oraz 
ze wzoru (5.16) Vę e (oo) = 0. Wynika stąd, że pętla pierwszego rzędu (bez 
filtru) śledzi wszystkie zmiany fazy sygnału wejściowego i że w stanie ustalo¬ 
nym błąd fazy jest zerowy. 

Dla skoku częstotliwości sygnału wejściowego, gdy (pff) = A cot • l(f) 
(transformata Laplace’a (pfs) = Aa>/s 2 ), błąd fazy określa się jako 
(pfco) = Aco/K (przyjmuje się, że 2^(0) = 1). Przyrost błędu fazy w pętli PLL 
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jest wprost proporcjonalny do skoku częstotliwości sygnału wejściowego Aeo 
względem częstotliwości generatora i odwrotnie proporcjonalny do wzmoc¬ 
nienia w pętli PLL. Natomiast szybkość zmiany błędu fazy w stanie ustalo¬ 
nym, wyznaczona z zależności (5.16), i w tym przypadku jest równa zeru. 

Przy liniowym narastaniu częstotliwości sygnału wejściowego faza 
wzrasta proporcjonalnie do t 2 , tj. = 0,5 9t 2 ■ l(t), przy czym 9 jest 
szybkością zmian kątowej częstotliwości wejściowej w rad/s 2 (transformata 
Laplace’a ę^s) — 9/s 3 ). Błąd fazy w pętli PLL dąży wtedy do nieskończono¬ 
ści z szybkością proporq'onalną do wartości 9, a odwrotnie proporcjonalną 
do wzmocnienia w pętli, tj. F<p e (oo) = 9/K. 



0,1 1 J2 10 


K 

Rys. 5.4. Charakterystyka amplitudowo-częstotliwościowa pętli PLL bez filtru 

Charakterystykę amplitudowo-częstotliwościową pętli PLL bez filtru 
przedstawiono na rys. 5.4. Charakterystyka przedstawia wykres wartości 
bezwzględnej stosunku przyrostu częstotliwości kątowych oscylatora i syg¬ 
nału wejściowego, w zależności od częstotliwości kątowej Q modulacji częs¬ 
totliwości sygnału wejściowego, zredukowanej do częstotliwości K określa¬ 
jącej wzmocnienie pętli. Pulsacja graniczna (własna) pętli, reprezentująca 
efektywne pasmo przenoszenia, jest równa wzmocnieniu pętli K (Q„ = K). 

Przy przebiegu wejściowym modulowanym kątowo z pulsacją Q prze¬ 
kraczającą pasmo Q n pętli, zmiany fazy generatora VCO nie nadążają za 
zmianami fazy sygnału wejściowego tym bardziej, im jest większa częstot- 
liowść modulacji. Amplituda modulacji kątowej przebiegu wyjściowego (ge¬ 
neratora VCO) jest więc mniejsza niż amplituda modulacji przebiegu wej¬ 
ściowego. Szybkość zmian fazy wyjściowej jest tłumiona 20 dB/dekadę 
w stosunku do szybkości zmian fazy przebiegu wejściowego. 
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Jedną z ważniejszych właściwości układów pętli PLL jest ich zdolność 
„odszumiania” przebiegu wejściowego, zależna od zastosowanego filtru. 
W zaszumionym sygnale wejściowym chwilowa faza przebiegu wejściowego 
fluktuuje wokół fazy pierwotnego (niezaszumionego) sygnału. Amplituda 
fluktuacji fazy zależy od poziomu szumów i amplitudy sygnału użytecznego, 
tj. od stosunku sygnał/szum. Ponieważ pętla PLL ma właściwości filtrujące, 
fluktuacje fazy przebiegu wyjściowego mogą być mniejsze niż fluktuacje 
fazy przebiegu wejściowego. Stosunek sygnał/szum sygnału na wyjściu ukła¬ 
du PLL jest wtedy korzystniejszy niż dla sygnału na wejściu. 

Ważnym parametrem określającym właściwości szumowe układu PLL 
jest pasmo szumowe B n modelu liniowego pętli PLL [8] 




%(i&) 


<PiQQ) 


df 


(5.17) 


Pasmo szumowe układu PLL w zasadzie powinno być małe. Zależy ono od 
transmitancji pętli PLL, głównie od transmitancji filtru dolnoprzepusto- 
wego. Dla pętli PLL bez filtru dolnoprzepustowego pasmo szumowe B n 
jest zależne jedynie od wzmocnienia K w pętli i wynosi B„ = Kj4. Wzrost 
wzmocnienia K w pętli z jednej strony powiększa pasmo szumowe B n , czy¬ 
niąc pętlę PLL bardziej podatną na szumy, pogarszając stosunek syg¬ 
nał/szum na wyjściu układu, z drugiej natomiast zmniejsza błąd śledzenia 
fazy przy zmianach częstotliwości wejściowej (5.15). 

Na rysunku 5.5 przedstawiono schematy typowych filtrów dolnoprze- 
pustowych stosowanych w pętlach PLL, na rys. 5.6 zaś położenie biegunów 
transmitancji pętli PLL z tymi filtrami. W tablicy 5.1 zamieszczono wzory 
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Rys. 5.5. Typowe filtry dolnoprzepus- 
towe stosowane w układach PLL: a) filtr 
dolnoprzepustowy RC ; b) filtr propor- 
cjonalno-całkujący; c) filtr aktywny pro- 
porcjonalno-całkujący 
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umożliwiające obliczenie statycznych błędów fazy i szybkości zmiany błędu 
fazy przy różnych pobudzeniach pętli (przy skoku fazy, skoku częstotliwości 
i przy liniowym zwiększaniu częstotliwości sygnału wejściowego). Zamiesz¬ 
czono również wzory określające pasmo szumowe B„ pętli PLL z typowymi 
filtrami dolnoprzepustowymi [8, 14]. 
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Rys. 5.6. Położenie biegunów trans- 
mitancji pętli PLL z filtrami dolnoprze¬ 
pustowymi na płaszczyźnie zmiennej ze¬ 
spolonej s: 

a) z filtrem dolnoprzepustowym RC\ 

b) z filtrem proporcjonalno-całkującym; 

c) z filtrem aktywnym proporcjonalno- 
-całkującym 


Dla pętli PLL ze zwykłym filtrem całkującym RC (rys. 5.5a) bieguny 
transmitancji leżą w lewej półpłaszczyźnie zmiennej zespolonej (rys. 5.6a). 
Układ jest stabilny przy dowolnym wzmocnieniu w pętli, jednak przy wy¬ 
stąpieniu dodatkowych biegunów w transmitancji (wynikających z pojem¬ 
ności montażu, opóźnień wnoszonych przez układy tranzystorowe itp.) taka 
pętla przy dużych wzmocnieniach może jednak stać się niestabilna. 
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Dla zerowego wzmocnienia bieguny transmitancji pętli występują 
w punktach s x = 0 i s 2 = — 1/t. Powiększenie wzmocnienia K powoduje, że 
bieguny zbliżają się do siebie, a dla wzmocnienia K > 1/(4t) stają się ze¬ 
spolone sprzężone o stałej części rzeczywistej i rosnących bezwzględnych 
wartościach urojonych. Dlatego przy dużym wzmocnieniu K układ jest sła¬ 
bo tłumiony, co oznacza, że odpowiedź układu przy skoku fazy sygnału 
wejściowego jest oscylacyjna. Statyczny błąd fazy cp e ( oo) oraz pasmo szumo¬ 
we B n (tabl. 5.1) są takie same, jak pętli PLL bez filtru. 


Tablica 5.1. Statyczny błąd fazy ę e (co), szybkość narastania błędu 
fazy dę e (<x>)/dt oraz pasmo szumowe pętli PLL 
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Dla pętli PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym (rys. 5.5b) bieguny 
transmitancji przy K = 0 występują w punktach s t = 0 i s 2 = — 1/t 
( rys. 5.6b). Ze wzrostem K bieguny zbliżają się do siebie, a począwszy od 
K — K 1 stają się zespolone sprzężone, położone na okręgu. Dla wzmocnień 
większych niż K 2 bieguny stają się ponownie rzeczywiste. Odpowiedź ukła¬ 
du przy skoku fazy sygnału wejściowego jest uzależniona od położenia zer 
i biegunów transmitancji pętli - może być oscylacyjna, aperiodyczno-kry- 
tyczna lub aperiodyczna. Statyczny błąd fazy ę> e (oo) jest taki sam, jak w pę¬ 
tli bez filtru i z filtrem całkującym, ale pasmo szumowe może być znacznie 
mniejsze (tabl. 5.1). Z tego też właśnie powodu w pętlach PLL najczęściej są 
stosowane filtry proporcjonalno-całkujące, zapewniające dobre właściwości 
szumowe pętli oraz aperiodyczno-krytyczną odpowiedź na pobudzenia syg¬ 
nałem wejściowym. 
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Podobny rozkład biegunów, jaki charakteryzuje transmitancję pętli z fil¬ 
trem proporcjonalno-całkującym (zwaną pętlą drugiego rzędu) występuje 
w transmitancji pętli PLL z filtrem aktywnym proporcjonalno-całkującym 
(rys. 5.5c, rys. 5.6c). Jednak ze względu na nieograniczone (teoretycznie) 
wzmocnienie filtru dla składowej stałej, statyczny błąd fazy przy skoku częs¬ 
totliwości wejściowej jest zerowy. Ograniczony jest również błąd fazy przy 
liniowej zmianie częstotliwości wejściowej. Inne właściwości, takie jak - pas¬ 
mo szumowe B„ i odpowiedź układu na pobudzenia sygnałem wejściowym, 
są zbliżone do właściwości pętli PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym 
(tabl. 5.1). 


Tablica 5.2. Składowe standardowej postaci transmitancji pętli PLL drugiego 
rzędu 
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5.3. Dochodzenie pętli PLL do synchronizmu 

• ■ Często transmitancję zamkniętej pętli PLL drugiego rzędu przedstawia 

się w postaci uogólnionej 


H(s)=Vi®= _ L(a) _ 

V; <Pi(s) .v 2 + 2^„.v + fl„ 2 


(5.18) 


przy czym L(s) - wielomian (licznik funkcji H(s)); £2 n - pulsacja graniczna 
(własna) pętli; Ł, - współczynnik tłumienia pętli. 

W tablicy 5.2 podane są wyrażenia określające pulsację graniczną Q„ 
i współczynnik tłumienia £ pętli drugiego rzędu dla trzech rodzajów filtrów 
dolnoprzepustowy ch. 

Na rysunku 5.7 przedstawiono charakterystyki amplitudowo-częstotliwo- 
ściowe pętli drugiego typu przy różnych współczynnikach tłumienia £, w pętli. 


5.3. DOCHODZENIE PĘTLI PLL DO SYNCHRONIZMU 
5.3.1. Pętla PLL bez filtru 

Aby lepiej poznać działanie pętli fazowej przeanalizujmy najprostszy układ 
PLL bez filtru dolnoprzepustowego (tj. gdy F(s) = 1), z detektorem fazy 
o sinusoidalnej charakterystyce przejściowej (rys. 5.Ib) opisanej zależnością 
(5.3) oraz z generatorem VCO o liniowej zależności częstotliwości wyjścio¬ 
wej od napięcia sterującego (rys. 5.1c). Schemat zastępczy układu PLL jest 
pokazany na rys. 5.8. 


Detektor fazy Fittr Generator VC0 



Rys. 5.8. Schemat zastępczy pętli PLL bez filtru, z detektorem fazy o sinusoidalnej chara¬ 
kterystyce przejściowej 

Proces przejściowy osiągania synchronizmu dotyczy stanu, w którym 
częstotliwość wejściowa f i z jakichś przyczyn różni się od częstotliwości 
własnej generatora/ 0 . Proces ten można omówić na podstawie rozwiązania 
równania (5.7b), które dla przyjętych założeń przyjmuje postać 

= Aco -Kńnę e (t) (5.19) 

dt 

przy czym A co = co,. — co 0 - pulsacja różnicowa; co ; - pulsacja przebiegu wej¬ 
ściowego; co 0 - pulsacja własna generatora VCO. 
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Odwzorowując równanie (5.19) na płaszczyźnie fazowej (ńa osi x wy¬ 
stępuje błąd fazy (p e , a na osi y pochodna tego błędu względem czasu dęjdt, 
czyli różnica chwilowych pulsacji sygnału wejściowego i sygnału wyjściowe¬ 
go oscylatora) otrzymuje się trajektorię przedstawioną na rys. 5.9. Punkty 
przecięcia trajektorii z osią x są punktami równowagi trwałej lub nietrwałej. 
Trajektoria jest sinusoidą o amplitudzie 2 K przesuniętą na osi y o Aco. 
W punktach przecięcia osi x przez trajektorię szybkość zmian błędu fazy jest 
zerowa (dę e (t)/dt = 0 tj. dcp^fy/dt = dę g (t)jdł). Generator VCO jest wtedy 
zsynchronizowany z częstotliwością przebiegu wejściowego. 



Rys. 5.9. Odwzorowanie równania pętli PLL bez filtru na płaszczyźnie fazowej dla Aco < K 

Na płaszczyźnie fazowej występuje nieskończona liczba punktów będą¬ 
cych punktami równowagi trwałej i nietrwałej. Punkty równowagi trwałej 
występują dla błędu fazy 

cp el = arcsin + 2nit n = 0, 1, 2,... (5.20a) 

K 

a punkty równowagi nietrwałej dla błędu fazy 

ę e2 — % — arcsin + 2mt n = 0, 1, 2,... (5.20b) 

K 

Dla równowagi trwałej wypadkowe sprzężenie w pętli PLL jest ujemne, 
natomiast dla równowagi nietrwałej - występuje sprzężenie zwrotne dodat¬ 
nie. Zmiana znaku sprzężenia zwrotnego w pętli PLL jest związana z okre¬ 
sową zmianą nachylenia charakterystyki przejściowej detektora fazy 
(rys. 5.1b) - dodatniego w przedziale — 0,57t < <p e < 0,5tt i ujemnego 
w przedziałach —n<ę e — 0,5n, 0,5n < cp e <n. Wynika stąd wniosek, że 
przy zmianie znaku wzmocnienia w pętli z K na — K również jest możliwe 
zapewnienie ujemnego sprzężenia zwrotnego w układzie. W stanie ustalo¬ 
nym praca odbywa się bowiem na tym odcinku charakterystyki detektora 
fazy - o nachyleniu dodatnim lub ujemnym - na którym wypadkowe sprzę¬ 
żenie zwrotne w pętli PLL jest ujemne. Błąd fazy w stanie ustalonym przy 
ujemnym wzmocnieniu /C jest przesunięty o 180° względem błędu fazy w pę- 
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tli przy dodatnim wzmocnieniu K. Jest to cecha wspólna wszystkich ukła¬ 
dów pętli PLL, niezależnie od rodzaju użytego w niej filtru dolnoprzepus- 
towego, związana jedynie z okresowym przebiegiem i nieparzystą nielinio¬ 
wością charakterystyki detektora fazy. 

Jak wynika z zależności (5.20), przy zmianie częstotliwości wejściowej 
w stanie synchronizmu (tj. gdy d(p e (di) — 0) błąd śledzenia fazy generatora 
VCO zmienia się. Maksymalny błąd fazy występuje wtedy, kiedy różnica 
pulsacji wejściowej i własnej generatora VCO jest równa wzmocnieniu K pę¬ 
tli PLL. Przy jeszcze większej różnicy pulsacji różnicowej Aco trajektoria 
opisana równaniem (5.19) nie przecina osi x i układ nie ma punktów równo¬ 
wagi. Wtedy pętla PLL nie może osiągnąć synchronizmu z przebiegiem wej¬ 
ściowym. Zakres trzymania synchronizacji co L , równy pulsacji co L określonej 
zależnością (5.5), jest więc równy wzmocnieniu w otwartej pętli PLL 

c o l = K (5.21 a) 

Zakres zmian pulsacji wejściowej, przy których pętla PLL może być w syn- 
chronizmie, można określić następująco: 


co 0 ~ oj l ^ co i ^ a> 0 + co L (5.21 b) 

Czas dojścia do stanu ustalonego dla częstotliwości wejściowych zawar¬ 
tych w zakresie trzymania synchronizacji można wyznaczyć z przekształco¬ 
nego równania (5.19) 


di 1 _ 1 

dę e dcp e (t)/dt Aco — JiTsin ę e 


(5.22) 


Po obustronnym scałkowaniu względem błędu fazy, znajduje się zależność 
między błędem fazy a zmienną czasu w postaci 

t = 


«>«(*) 1 
[ --- 

Jo) Aco - Ksiiup e 


dę e 


(5.23) 


Na rysunku 5.10 są przedstawione przebiegi dochodzenia pętli PLL do sta¬ 
nu ustalonego przy różnych początkowych błędach fazy obliczone przy uży¬ 
ciu zależności (5.23). Jeżeli początkowy błąd fazy jest mały, to czas docho¬ 
dzenia do stanu ustalonego jest krótki (krzywe 1, 2, 3). Jeśli natomiast 
początkowy błąd fazy jest duży (np. leży w pobliżu punktu równowagi nie¬ 
trwałej), występuje stan metastabilny i czas dochodzenia do stanu ustalo¬ 
nego może być wtedy bardzo długi (krzywa 4). Jest to najniekorzystniejszy 
przypadek warunków początkowych pętli PLL. 

Przy dużym odchyleniu pulsacji wejściowej, gdy Aco > a> L , układ pętli 
PLL nie osiąga synchronizmu. Celowe jest jednak dokładne przeanalizowa¬ 
nie tego przypadku, gdyż wyniki pracy asynchronicznej układu PLL bez 
filtru są użyteczne również przy rozważaniu właściwości układów PLL z filt¬ 
rami dolnoprzepustowymi. Również interpretacja fizyczna układu PLL bez 
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Rys. 5.10. Przebiegi błędu 
fazy w pętli bez filtru 

filtru, czyli układu opisywanego nieskomplikowanym równaniem różnicz¬ 
kowym nieliniowym pierwszego rzędu (5.19), jest bardziej przekonująca 
i prostsza niż interpretacja fizyczna układów PLL z filtrami, opisywanych 
równaniami różniczkowymi nieliniowymi wyższych rzędów. 

Trajektorię fazową przy pracy asynchronicznej pętli PLL bez filtru 
przedstawiono na rys. 5.11. Trajektoria, będąca sinusoidą o amplitudzie 2 K, 
jest przesunięta na osi y o Aro, podobnie jak trajektoria na rys. 5.9. Przesu¬ 
nięcie na osi y jest jednak większe niż wzmocnienie w pętli K, tj. A co > K, 
dlatego trajektoria nie przecina osi y. Punkty równowagi więc nie istnieją. 
Wartość dęjdt, czyli różnica pulsacji wejściowej i pulsacji generatora VCQ 
(Aro), jest zawsze większa od zera, zatem błąd fazy ę e nieskończenie rośnie 
w czasie, gdyż ę> e = jA (o(t)dt. Na rysunku 5.11 kierunek zmiany czasu 
oznaczono strzałką. Zmiana błędu fazy powoduje również chwilową zmianę 
wartości dęjdt, czyli ro,(/) — (ojt), od wartości ro min do ro mox . Amplitudę 
modulacji ro m względem początkowego odstrojenia Aro określa się wzorem 

ro m = 0,5(ro mflX - co mi „) = K = u g K G = U imax K G (5.24) 

Dla pętli PLL bez filtru amplituda co m jest równa zakresowi trzymania syn¬ 
chronizacji ro L (por. z równaniami 5.5, 5.21). Wartość ro m może być również 
bezpośrednio wyznaczona ze wzoru (5.19). Z równania tego wynika, że 
= Aro - K, a ro^ = Aro + K. 




Rys. 5.11. Odwzorowanie równania pętli PLL bez filtru na płaszczyźnie fazowej dla 

Am > K 
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Na rysunku 5.12 przedstawiono przebiegi czasowe zmian napięcia wyj¬ 
ściowego detektora fazy oraz chwilowej różnicy pulsacji wejściowej i genera¬ 
tora VCO przy pracy asynchronicznej, dla dwóch różnych odstrojeń A co. 
Przy dużym odstrojeniu (przypadek A na rysunku), gdy A co » K, przebieg 
napięcia wyjściowego u d detektora fazy jest zbliżony do przebiegu sinusoi¬ 
dalnego. Przy mniejszych odstrojeniach (przypadek B ) przebieg napięcia u d 
jest mocno odkształcony asymetrycznie względem osi t i zawiera dużą skła¬ 
dową średnią. Składowa średnia napięcia detektora fazy, wynikająca z mo¬ 
dulacji fazy generatora VCO, jest związana ze zmienną szybkością przemia- 
tania (powtarzania) charakterystyki przejściowej detektora fazy. Gdy chwi¬ 
lowa różnica pulsacji jest najmniejsza, szybkość przemiatania charakterys¬ 
tyki detektora fazy też jest najmniejsza. Występuje to wtedy, kiedy napięcie 
detektora fazy jest najmniejsze (p. 3, 4 na rys. 5.11 i 5.12). Gdy natomiast 
napięcie detektora fazy osiąga wartość największą i maksymalnie odstraja 
generator VCO (p. 7 na rysunkach), to chwilowa różnica pulsacji i szybkość 
przemiatania charakterystyki detektora fazy są największe. Na trajektorii 
fazowej (rys. 5.11) oraz na przebiegach czasowych (rys. 5.12) zaznaczono 
cyframi 1 ... 8 granice odcinków o jednakowych odstępach czasu. 



Rys. 5.12. Przebiegi napięcia na wyjściu detektora fazy i częstotliwości generatora VCO 
w pętli PLL bez filtru przy pracy asynchronicznej przy dużym (A) i małym ( B ) odstrojeniu 

Składowa średnia, pojawiająca się na wyjściu detektora fazy, umożliwia 
dochodzenie pętli do synchronizmu przy stosowaniu filtrów dolnoprzepus- 
towych innych niż w omówionym przykładzie (p. 5.3.2). 

Średnia wartość napięcia detektora fazy może być wyznaczona z prze¬ 
biegu czasowego napięcia na jego wyjściu, natomiast jej przebieg czasowy 
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można określić z równania (5.19). W tym celu określa się błąd fazy ę e 
w funkcji czasu z równania (5.22), które po przekształceniach przyjmuje 
postać [3] 

(p e (r) — 2arctan[Xr)] (5.25a) 


przy czym 


y(j) = 


1 + -s/y 2 — 1 tan(0,5T^/y 2 - 1) 

y 


(5.25b) 


y = Aco/co m - zredukowana pulsacja odstrojenia w pętli PLL, 
t = tco m - znormalizowany czas. 

Okres powtarzania odkształconego przebiegu napięcia detektora fazy moż¬ 
na wyznaczyć z zależności (5.25) 

T = 2n/(co m s/ y 2 — 1) (5.26) 

Dla detektora fazy o sinusoidalnej charakterystyce przejściowej można 
następująco określić przebieg napięcia wyjściowego detektora fazy na pod¬ 
stawie wzorów (5.3) i (5.26): 


u d (x) = 2K d 


y(*) 

1 + y(t) 


2U, 


dmax 


y(?) 

i + yW 


(5.27) 


Przebiegi czasowe na wyjściu detektora fazy dla różnych wartości y przedsta¬ 
wiono na rys. 5.13. Ponieważ różnym wartościom y odpowiadają różne okre¬ 
sy przebiegów u d (5.26), skala osi czasu na rysunku została unormowana. 



Rys. 5.13. Przebiegi napięcia na wyjściu detektora fazy dla różnych wartości odstrojeń y 
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Wartość średnia napięcia na wyjściu detektora fazy może być wyzna¬ 
czona przez całkowanie 


1 T 

W*)* 

1 o 


(5.28) 


Na podstawie równań (5.25), (5.26), (5.27) i (5.28) otrzymuje się wzór, okre¬ 
ślający wartość średnią napięcia detektora fazy w zależności od pulsacji 
odstrojenia w pętli PLL [4] 


«*/?) = u d max (y - \/y 2 -1) 


(5.29a) 


W przypadku detektorów fazy o charakterystyce przejściowej innej niż 
sinusoidalna, przebiegi na wyjściu detektora są odmienne. W rzeczywistości 
najczęściej są stosowane, oprócz detektorów fazy o charakterystyce sinusoi¬ 
dalnej, detektory o charakterystyce trójkątnej i trapezowej. Postępując iden¬ 
tycznie, jak przy analizowaniu układu pętli PLL z detektorem o charak¬ 
terystyce sinusoidalnej, można wyznaczyć również napięcia wyjściowe tych 
detektorów. Na przykład, dla układu PLL z detektorem fazy o trójkątnej 
charakterystyce przejściowej, średnie napięcie wyjściowe określa zależność 

%r(>0 = U imax ^ - ln[(7 + 1)/(r _ j)] } (5 ' 29b) 

natomiast przy charakterystyce prostokątnej detektora, zależność 


ujy) = U imax y (5.29c) 

Przy pracy synchronicznej (gdy |y | < 1) dę e (f)jdt = 0, zatem korzysta¬ 
jąc z zależności (5.3b), (5.19) otrzymuje się wyrażenie 


= yU dmax (5.30) 

słuszne dla każdego rodzaju charakterystyki przejściowej detektora fazy [4]. 

Na rysunku 5.14 przedstawiono wykresy średniego napięcia wyjścio¬ 
wego detektora fazy przy różnych odstrojeniach y, dla pętli PLL zawie¬ 
rających detektory fazy o charakterystyce trójkątnej, sinusoidalnej i pro¬ 
stokątnej. Na tym rysunku zaznaczono obszar pracy synchronicznej 
A (|y| < 1) oraz obszary pracy asynchronicznej B (|y| > 1). Należy zwrócić 
uwagę, że w istocie oś y jest osią zredukowanych wartości częstotliwości 
odstrojenia w pętli PLL. Dla y = 0 częstotliwość wejściowa jest równa czę¬ 
stotliwości własnej generatora VCO, a błąd fazy ę e = 0. Natomiast dla 
y = 1, częstotliwość wejściowa jest równa częstotliwości granicznej zakresu 
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Rys. 5.14. Zależność ct d (y) dla detektorów fazy o charakterystykach przejściowych: 
1 - prostokątnej, 2 - sinusoidalnej, 3 - trójkątnej, pracujących w pętli PLL; A - obszar pracy 
synchronicznej, B - obszar pracy asynchronicznej 

trzymania synchronizacji. Błąd fazy ę e jest wtedy największy i w detektorze 
fazy o charakterystyce sinusoidalnej wynosi ę e — n/2. Dalsze odstrojenie 
(| y | > 1) prowadzi do pracy asynchronicznej, przy której wraz ze wzrostem 
odstrojenia maleje średnie napięcie na wyjściu detektora fazy. Podczas pra¬ 
cy asynchronicznej napięcie to jest zależne również od rodzaju zastosowa¬ 
nego detektora fazy. 

5.3.2. Pętla PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym 

Analiza stanów nieustalonych w pętli PLL z filtrami dolnoprzepustowymi 
jest skomplikowana. Różnym rodzajom filtru odpowiadają odmienne po¬ 
stacie równania różniczkowego nieliniowego (5.7). Jak już wspomniano 
wcześniej, w rzeczywistych układach PLL najczęściej stosuje się filtry pro- 
porcjonalno-całkujące, gdyż zapewniają stabilność pętli, aperiodyczne lub 
aperiodyczno-krytyczne dochodzenie do stanu ustalonego oraz dużą odpor¬ 
ność na szumy. Przebiegi ilustrujące dochodzenie do synchronizmu w pętli 
PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym i z detektorem fazy o sinusoidal¬ 
nej charakterystyce przejściowej przedstawiono na rys. 5.15. Przy rysowaniu 
przebiegów przyjęto, że dla t < 0 układ PLL pracuje synchronicznie, a dla 
t = 0 występuje skok częstotliwości wejściowej. Pod wpływem skoku pętla 
PLL „wypada” z synchronizmu. Przy t > 0 pętla PLL zmierza do synchro¬ 
nizmu w wyniku wewnętrznej modulacji częstotliwości oscylatora. Osiągnię¬ 
cie synchronizmu jest możliwe, gdyż na wyjściu detektora fazy i na wyjściu 
filtru pojawia się narastająca składowa średnia napięcia, sterująca generator 
VCO w kierunku zbliżenia jego częstotliwości do częstotliwości wejściowej. 
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Rys. 5.15. Przebiegi dochodzenia do synchronizmu w pętli PLL z filtrem proporcjonal- 
no-całkującym 


Równanie opisujące pętlę PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym uzy¬ 
skuje się po wstępnym podstawieniu do wzoru (5.7b) odpowiedzi impulsowej 
filtru. Po przekształceniach otrzymuje się [16] następującą postać równania, 
opisującego odpowiedź pętli PLL przy skoku pulsacji wejściowej o A co: 


d 2 ę e (t) 

dt 2 



Kcosę e (t) 


dq>e(t) 

dt 


K . , x 
+ — sm<p e (0 


Aco 

-= 0 

T i 


(5.31) 


Równanie to jest znacznie bardziej złożone niż równanie (5.19) opisujące 
pętlę PLL bez filtru. Odwzorowanie równania (5.31) na płaszczyźnie fazo¬ 
wej jest również znacznie bardziej skomplikowane. Dla pętli PLL bez filtru 
rozwiązaniem jest pojedyncza trajektoria (dla jednej wartości odstrojenia 
Aco), natomiast dla pętli PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym trajek¬ 
torii jest nieskończenie wiele (rys. 5.16). Wybór trajektorii, po której poru¬ 
sza się punkt odwzorowujący stan układu, zależy od warunków początko¬ 
wych. Osiągnięcie stanu synchronizmu (punktu równowagi trwałej) nie za¬ 
wsze jest możliwe. Szczegółowa analiza pętli, polegająca na rozwiązaniu 
równania (5.31), jest przedstawiona m.in. w pracy [14]. 

Uproszczona analiza procesów dochodzenia do synchronizmu pętli 
PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym (rys. 5.5b) z zastosowaniem me¬ 
tody quasi-stacjonarnej jest przeprowadzona w artykule [4]. W tej użytecz¬ 
nej praktycznie metodzie przyjmuje się, że podczas pracy asynchronicznej 
napięcie zmienne na wyjściu filtru jest równe napięciu zmiennemu na rezys¬ 
tancji R 2 , a napięcie zmienne na pojemności C pomija się. Transmitancja 
filtru dla składowej zmiennej jest przy takim założeniu niezależna od częs- 
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Rys. 5.16. Odwzorowanie rów¬ 
nania pętli PLL z filtrem propor- 
cjonalno-całkującym na płaszczyź¬ 
nie fazowej dla Ao>/[Kt 2 /t: ,) = 3,5, 
t,/t z = 5, t 2 = 10Af [16] 


totliwości i równa tłumieniu dzielnika rezystancyjnego R lt R 2 . Założenie to 
jest wystarczająco dobrze spełnione, gdy A co » co 2 = l/(i? 2 Q. 

Przyjmuje się ponadto, że na pojemności C filtru występuje napięcie 
stałe, równe średniej wartości napięcia na wyjściu detektora fazy, co jest 
równoważne przyjęciu transmitancji filtru dla napięcia stałego równej jed¬ 
ności. Wobec uwzględnienia jedynie napięcia średniego na pojemności 
C (przy pominięciu składowej zmiennej), w schemacie zastępczym pętli PLL 
(rys. 5.17) pojemność ta może być reprezentowana przez sterowane źródło 
napięciowe U c . To przybliżenie umożliwia określenie zakresu chwytania 


Detektor fazy Filtr VC0 



Rys. 5.17. Schemat zastępczy pętli PLL dla uproszczenia quasi-stacjonarnego 
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synchronizacji pętli PLL z detektorem fazy o dowolnej charakterystyce 
przejściowej. Natomiast późniejsze uzmiennienie średniego napięcia na po¬ 
jemności C, umożliwia wyznaczenie czasu dojścia do synchronizmu. 

Przyjęte założenia umożliwiają zmniejszenie rzędu równania nieliniowe¬ 
go opisującego pętlę PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym, co znacznie 
upraszcza jego rozwiązanie. Trzeba jednak pamiętać, że taki model pętli 
PLL nie w pełni odzwierciedla rzeczywisty układ PLL z filtrem propor¬ 
cjonalno-całkującym. Wyniki analiz z zastosowaniem metody quasi-stacjo- 
narnej są jednak w pełni zadowalające dla tych (praktycznie naj¬ 
bardziej interesujących) części procesów przejściowych w stanie dalekim 
od synchronizmu, dla których pulsacja różnicowa na wyjściu detektora 
fazy jest znacznie większa niż pulsaq'a graniczna filtru co 2 , tj. gdy 
A co»co 2 = 1/(R 2 C). W zakresie małych pulsacji różnicowych, gdy 
A co < co 2 , wyniki analizy są oczywiście obarczone błędami, ale błędy te nie 
są istotne, gdyż przy małych częstotliwościach różnicowych, tj. tuż przed 
synchronizmem, układ PLL bardzo szybko dochodzi do synchronizmu. 

Przyjęte założenia są równoważne poniższemu określeniu zastępczej 
transmitancji filtru 


F(co) = { 


fi 

*2 


*2 
Rt + 


dla co = 0 
dla co ^ 0 


(5.32) 


Charakterystyki - rzeczywista i zastępcza - filtru są przedstawione 
na rys. 5.18. 



b) 

7 K 1 

Mi 


lg 


Rz 

Rj+R2 


co 


Rys. 5-18- Charakterystyka amplitudowa filtru: a) rzeczywistego; b) przyjętego do analizy 


Przy przyjętych założeniach pętlę PLL opisuje się równaniami 


dęjt) JAco — K(Q)sinę e (t) dla co = 0 

dt |Aco r — K(co)śmą e (i) dla co # 0 


u g (t) = u d (t) 


Rz 

R-i + R-2 


+ U C 


Rę 

Rc + Rz 


(5.33a,b) 


(5.33c) 
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Aco g O) = u g (t)K a = Aco d (t) + A co f (5.33d) 

przy czym K( 0) = K - wzmocnienie w pętli dla składowej stałej; 

K( oo) = mr 2 /T 1 = KR 2 l(R 1 + R 2 ) (5.33e) 

- wzmocnienie w pętli dla składowej zmiennej; 

A co r = Ao) — A coj- (5.33f) 

- pulsacja różnicowa w pętli; 

Aco f = U c K g RJ(R 1 + R 2 ) (5.33g) 

- zmiana pulsacji generatora VCO pod wpływem napięcia U c ; 

Aco d = u a K g R 2 !(R 1 + R 2 ) (5.33h) 


- zmiana pulsacji generatora VCO pod wpływem napięcia detektora fazy. 

Wzory (5.33a,b) są podobne do równania pętli PLL bez filtru (5.19), 
można zatem wykorzystać pewne rozwiązania uzyskane w p. 5.3.1 do dal¬ 
szej analizy pętli PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym. Równanie 
(5.33c) określa zależność napięcia sterującego generator VCO od napięcia u d 
detektora fazy oraz od napięcia U c na pojemności C filtru. Natomiast rów¬ 
nanie (5.33d) wyraża zmiany pulsacji Aco d generatora YCO wywołane przez 
detektor fazy oraz zmiany pulsacji Aco f wywołane napięciem U c . Wyrażenia 
(5.33g) i (5.33h) określają zależności A co d i A co f od napięcia detektora fazy 
i napięcia U c . 

Korzystając zatem z analiz przeprowadzonych dla pętli PLL bez filtru, 
można przez porównanie równań (5.19) i (5.33) określić 

- z równania (5.33a), zakres trzymania synchronizacji 

oj l = K(0) = K= U dmax K G (5.34) 

- z równah (5.33b,c) i (5.34) lub z (5.33h) dla u d = U dmax , amplitudę modu¬ 
lacji przy pracy asynchronicznej 

= = (535) 

- z zależności (5.33b), zakres synchronizacji przy dynamicznych zmianach 
w pętli PLL (nazywany również zakresem śledzenia zmian pulsacji syg¬ 
nału wejściowego) 


Ri 


+ A (Oj- 


"si .2 = K(co) + A co f = co L 


Ri + Ri 


(5.36) 
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Zakres ten jest maksymalnym zakresem zmian skokowych częstotliwości 
wejściowej, przy którym pętla PLL nie traci synchronizacji. Błąd fazy w pętli 
PLL nie przekracza wtedy wartości ±n. Zakresy śledzenia dla odstrojeń 
dodatnich (co sl ) i ujemnych (co s2 ) są jednakowe ( co s = co sl = co S2 ), jeżeli 
średnia częstotliwość wejściowa jest równa częstotliwości własnej generatora. 

Zakres śledzenia, chociaż jest bardzo ważnym parametrem, nie zawsze 
jest podawany w literaturze. Przy dużych dynamicznych zmianach pulsacji 
przebiegu wejściowego, większych niż co sl 2 , pętla PLL traci na krótki czas 
synchronizm i gwałtownie rosną zniekształcenia nieliniowe w pętli. Przebieg 
wyjściowy jest wtedy modulowany. Amplituda modulacji częstotliwości jest 
w przybliżeniu równa co m , a modulacja trwa tak długo, aż pętla się zsyn¬ 
chronizuje. 





Rys. 5.19. Przebiegi napięcia detektora fazy oraz pulsacji wejściowej i wyjściowej w pętli 
PLL przy skoku pulsacji wejściowej: a) dla Atu < co s ; b) dla Aco > ca s 

Na rysunku 5.19 przedstawiono przebiegi napięcia detektora fazy oraz 
pulsacji wejściowej i wyjściowej w pętli PLL dla przypadków, gdy skok 
pulsacji sygnału wejściowego A co jest mniejszy (rys. 5.19a) i gdy jest większy 
(rys. 5.19b) niż zakres śledzenia synchronizacji co s . Dla A co < co s dojście do 
stanu ustalonego następuje przy zmianach napięcia detektora mniejszych 
niż wartości graniczne U imax i — U dmax . Chwilowy błąd fazy nie przekracza 
więc wartości + n/2. Natomiast przy Aco > co s wartość napięcia U dmax detek¬ 
tora nie jest wystarczająca do utrzymania synchronizmu (punkt 1 na 
rys. 5.19b). Błąd fazy przekracza wtedy n/2. Nachylenie detektora fazy 
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zmienia się z dodatniego na ujemne, a zatem zmienia się również charakter 
sprzężenia zwrotnego w pętli PLL z ujemnego na dodatnie. Napięcie detek¬ 
tora fazy zmienia się chwilowo z U dmax do — U dmax (odcinek 1-3 na rysun¬ 
ku), a częstotliwość generatora VCO oddala się od częstotliwości wejściowej 
o wartość 2 f m = (oJ%. Po etapie oddalania się częstotliwości generatora 
VCO od częstotliwości wejściowej następuje jednak ponowne zbliżanie się 
częstotliwości obu przebiegów, w czasie którego synchronizm może być 
osiągnięty lub nie (odcinek 3-6). 

W przypadku osiągnięcia synchronizmu (p. 5 na rysunku) oscylacje 
ustają. Wypadkowy błąd fazy dla sytuacji przedstawionej na rys. 5.19b jest 
większy niż 2n. Gdy w kolejnych cyklach nie osiągnie się synchronizmu, 
oscylacje będą trwały nadal, a błąd fazy będzie się zwiększać. Czas dojścia 
do synchronizmu wydłuża się. Częstotliwość generatora VCO jest modu¬ 
lowana. 

W wyniku modulacji generatora VCO powstaje na wyjściu detektora 
fazy napięcie średnie, ładujące pojemność C i przestrajające generator VCO 
w kierunku zbliżenia do stanu synchronizmu. Wyrażenie określające napię¬ 
cie U c na pojemności, wyznaczone z zależności (5.33g), można przekształcić 
do następującej postaci uzależnionej od pulsacji A co, Aco r , co L i amplitudy 
modulacji co m 


U r 


A(Of 


A co — Aco. 


K r . 


Ri 

K c 

+ i?2 

Aco 

A co. 




K-i + K 2 


= U, 


dmax 


A co — A co r 

COr — ft)„ 


= u. 


dmax 


°V. = n 


y-lr 




- 1 


J dmax _ j 

Napięcie U c niożna również przedstawić w postaci unormowanej 


(5.37a) 


^ y)=jr^=zr~( ( 5 - 37b ) 

Li imax i L 1 

Występują tu pulsacje zredukowane względem amplitudy dewiacji c o m 
przy pracy asynchronicznej 

y = Aro/co m 

y r = Aco r /co m 


y L = coJa> m = (R t + R 2 )/R 2 


(5.38a) 

(5.38b) 

(5.38c) 
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Na rysunku 5.20 przedstawiono unormowany wykres napięcia śred¬ 
niego oc d (y r ) = u d (y r )/U imax na wyjściu detektora fazy (5.29) oraz rodzinę 
charakterystyk cc f (y r , y) napięcia U c , opisaną zależnością (5.37b). Charak¬ 
terystyki <x f (y r , y) są rodziną prostych, równoległych względem siebie, prze¬ 
cinających oś y r przy wartościach zależnych od zredukowanego odstrojenia 
A co/co m . Charakterystyki są w istocie zależne od różnicy A/ częstotliwości 
wejściowej f i częstotliwości własnej f 0 generatora YCO, tj. Af=f i — f 0 . 
Gdy A/= 0, prosta a£y r , y) przechodzi przez środek współrzędnych jc, y. 



Rys. 5.20. Charakterystyki a d (y,) i a c (y„ y) 


Gdy różnica A/jest równa zakresowi trzymania synchronizacji, tj. Af = f L , 
prosta a£y r , y) przecina oś x przy y r = y L = (Ri + R 2 )IR 2 , a również, jak 
wynika ze wzoru (5.37b), przechodzi przez wierzchołek charakterystyki 
a d (y r ) detektora fazy o współrzędnych x = 1 , y = 1 , gdyż przy częstotliwo¬ 
ści wejściowej równej granicznej częstotliwości zakresu trzymania synchro¬ 
nizacji, napięcie detektora fazy jest największe (a d = u d IU dmax =1). Warto¬ 
ści y r na osi x wskazują różnicę częstotliwości wejściowej f i'środkowej 
częstotliwości przebiegu modulowanego generatora VCO przy pracy asyn¬ 
chronicznej, unormowaną do amplitudy modulacji f m = coJ2n. Na wy¬ 
kresie unormowana amplituda modulacji częstotliwości y m = 1. Gdy 
|y r | < 1, to chwilowa częstotliwość generatora VCO zrównuje się z częstot¬ 
liwością wejściową i układ PLL osiąga synchronizm. Na wykresie syn- 
chronizm występuje dla |y r | < 1, natomiast przy |y,| > 1 pętla PLL pracuje 
asynchronicznie. 
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Charakterystyki oc c (y r , y) mogą przecinać charakterystykę u d (y r ): 

a) w jednym punkcie, w którym | y r | » 1 (punkt PI na wykresie); 

b) w jednym punkcie na prostej u d (y r ) dla | y r \ < 1 (punkt P6); 

c) w trzech punktach (punkty P2, P3 i P4, przy czym P2 i P4 są punktami 
pracy stabilnej, a P3 - punktem pracy niestabilnej pętli PLL); 

d) w dwóch punktach (punkt P5 i punkt styczności P c ). 

Dla przypadku a synchronizm nie jest możliwy (punkt PI przy |y r | > 1). 
Synchronizm w pętli PLL jest możliwy jedynie dla przypadków b, ci d, przy 
czym dla przypadku b układ PLL zawsze dojdzie do synchronizmu, nieza¬ 
leżnie od warunków początkowych. Częstotliwość wejściowa jest wtedy 
w zakresie chwytania synchronizacji. 

Dla przypadku c synchronizm jest możliwy wtedy, kiedy początkowe 
odstrojenie y r będzie mniejsze niż odstrojenia y P3 dla punktu niestabilnego 
P3. Przy odstrojeniu większym niż y P3 pętla PLL nie osiąga synchronizmu, 
a jej stan reprezentuje na wykresie punkt stabilny P2 (| y r | > 1). 

Wartość y r , przy której występuje punkt styczności charakterystyk <x d (y T ) 
i a c (y r , y), określa zakres chwytania synchronizacji, który w wartościach zre¬ 
dukowanych jest oznaczany symbolem y c . Przy y < y c układ zawsze dojdzie 
do synchronizmu, natomiast przy y > y c synchronizm jest osiągany tylko 
przy sprzyjających warunkach początkowych. 

Dla pętli PLL z detektorem o sinusoidalnej charakterystyce przejścio¬ 
wej i z filtrem proporcjonalno-całkującym zakres chwytania synchronizacji 
y c , wyznaczony z zależności (5.29), (5.30) i (5.37), określa wzór 


Tc = V 2 Tl“ 1 


(5.39a) 


Po podstawieniu równania (5.38c) do wzoru (5.39a) wyznacza się zakres 
chwytania synchronizacji 


(Dr = co, 


Tc 

Tl 


(Dr 


„ r 2 
2- 2 


Ri + \Ri + Rz 


R , 




(5.39b) 


Zakres chwytania synchronizacji dla pętli PLL z detektorem fazy o pro¬ 
stokątnej charakterystyce przejściowej jest określony zależnościami 


Tc — 2 -s/Tl — 1 


(5.40a) 


(Dr = 2co, 


R-, 


i?l + i? 2 



(5.40b) 


Przybliżenia we wzorach (5.39), (5.40) są słuszne dla R 2 « R d (x 2 « t 1 ). 
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Z porównania zależności (5.39) i (5.40) wynika, że zakres chwytania 
synchronizacji dla pętli PLL z detektorem fazy o prostokątnej charakterys¬ 
tyce przejściowej jest ok. -J 2 razy większy niż z detektorem o charakterysty¬ 
ce sinusoidalnej. Najmniejszy zakres chwytania synchronizacji otrzymuje się 
dla pętli PLL z detektorem fazy o trójkątnej charakterystyce przejściowej. 

Korzystając z rys. 5.20 można narysować wykres zmian częstotliwości 
wyjściowej układu PLL od częstotliwości wejściowej przy powolnych zmia¬ 
nach częstotliwości wejściowej od — oo do + oo oraz od +oo do —oo 
(rys. 5.21). Wykres przedstawiono w zredukowanych wartościach częstot¬ 
liwości y i y f = Aco f /co m , umieszczając na nim również skale częstotliwości 
niezredukowanych. Z wykresu wynika, że przy bardzo dużym odstrojeniu, 
gdy częstotliwość wejściowa jest znacznie mniejsza od częstotliwości włas¬ 
nej generatora VCO, pętla PLL pracuje asynchronicznie, a częstotliwość 
generatora VCO mało różni się od częstotliwości własnej f Q . Gdy częstot¬ 
liwość wejściowa zbliża się do dolnej granicy zakresu chwytania synchroni¬ 
zacji (na rys. 5.20 i 5.21, dla y = —y c ) następuje zsynchronizowanie się 
pętli PLL z częstotliwością wejściową. Synchronizm w pętli PLL utrzymuje 
się przy zmianach częstotliwości wejściowej zawartych w zakresie trzyma¬ 
nia synchronizacji ±f L . Sytuacja jest podobna przy zmianie częstotliwości 
wejściowej od +oo do — oo. Na rysunku 5.20 zaznaczono zakresy trzyma¬ 
nia, chwytania, śledzenia synchronizacji oraz amplitudę modulacji w pętli 
(w wartościach zredukowanych). 



Rys. 5.21. Zależność częstotliwości wyjściowej od częstotliwości wejściowej w pętli PLL 
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Uproszczona analiza - zapoczątkowana równaniami (5.33) - umożliwia 
również określenie szybkości oraz czasu dochodzenia do synchronizmu. 
W tym celu należy uzmiennić napięcie U c reprezentujące w schemacie 
z rys. 5.17 średnią wartość napięcia wytwarzanego na pojemności filtru. 

Szybkość dochodzenia do synchronizmu w pętli PLL z filtrem propor- 
cjonalno-całkującym zależy od wartości prądu i c ładującego pojemność C 
filtru, który może być określony zależnością 


ic(y r ) 


«d6v) - U c(lr) U, 


dmax 


Ri + R 2 4- R : 


«r6v) 


(5.41a) 


przy czym oc r (y r ) = <* d (y r ) ~ «/(?,) (5.4 lb) 

Zależność napięcia na pojemności C filtru od czasu można zatem wyrazić 
następująco: 


u c (t) = l^dt = ] a r [y Mdt (5.42) 

o c T i o 

Po określeniu y r w funkcji czasu można wyznaczyć czas dochodzenia do 
synchronizmu pętli PLL. 

Przebieg dochodzenia do synchronizmu może być wyznaczony graficz¬ 
nie na podstawie rys. 5.20. Chwilowa szybkość dochodzenia do synchroni¬ 
zmu jest proporcjonalna do chwilowej różnicy napięć z detektora fazy i ge¬ 
neratora VCO (w wartościach zredukowanych do <x r (y r ))- Na rysunku 5.22 
przedstawiono wykresy zmian częstotliwości generatora VCO przy docho¬ 
dzeniu do synchronizmu dla trzech przypadków, gdy częstotliwość wejścio¬ 
wa jest: a) mniejsza, b) bliska i c) większa niż zakres chwytania synchroniza¬ 
cji fc ■ Wykresy przedstawiono w unormowanych wartościach y. Na począt¬ 
ku, dla y r > 1, układ PLL pracuje asynchronicznie. Amplituda modulacji 
generatora VCO podczas pracy asynchronicznej jest we wszystkich przypad¬ 
kach taka sama i równa co m = U dmax K G R 2 /(R 1 + R 2 ) (w wartościach zredu¬ 
kowanych yJ m = 1). Układ początkowo zbliża się do synchronizmu z szybko¬ 
ścią proporcjonalną do a r (y r ) przy y T = y. Największa początkowa szybkość 
dochodzenia do synchronizmu występuje dla najmniejszej wartości y 
(rys. 5.22a). Stopniowe ładowanie pojemności C powoduje zbliżenie się czę¬ 
stotliwości wejściowej i generatora (y r maleje). Przy częstotliwości wejścio¬ 
wej zbliżonej do górnej granicy zakresu chwytania synchronizacji 
(rys. 5.22b) wartość a r {y r ) na początku maleje, osiągając minimalną wartość 
przy y r = y 2 . Szybkość dochodzenia do synchronizmu dla zmian y r od y 1 do 
y 2 początkowo więc maleje, później jednak powiększa się. Przy y r bliskim 
jedności (rys. 5.22a, b) szybkość dochodzenia do synchronizmu jest maksy¬ 
malna. Dla y r = 1 układ osiąga synchronizm i modulacja częstotliwości ge¬ 
neratora VCO zanika, chociaż stan przejściowy w pętli PLL jeszcze trwa. 
Przy zmniejszaniu się y T od 1 do y r (co) ładuje się jeszcze nieznacznie pojem- 
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Rys. 5.22. Wykresy zmian częstotliwości generatora VCO przy dochodzeniu do synchro¬ 
nizmu w pętli PLL: a) /, < f c ; b) /,« f c \ c) /, > f c 

ność C filtru, a napięcie na wyjściu detektora fazy dąży aperiodycznie do 
wartości końcowej. Błąd fazy stopniowo maleje od wartości n/2 przy y r = 1 
(wtedy, gdy u d = U dmax ) do wartości cp e określonej zależnością (5.20). 

Gdy częstotliwość wejściowa przekracza zakres chwytania synchroniza¬ 
cji (rys. 5.22c), częstotliwość generatora VCO początkowo zbliża się do częs¬ 
totliwości wejściowej, po czym jednak szybkość zbliżania stopniowo maleje 
do zera. Układ pracuje asynchronicznie. 

Na rysunku 5.23 przedstawiono przebiegi dochodzenia do synchro¬ 
nizmu w pętli PLL przy jednakowych odstrojeniach częstotliwości wej¬ 
ściowej od częstotliwości własnej generatora, przy dwóch różnych filtrach 
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Rys. 5.23. Wykresy zmian częstotliwości generatora VC0 przy dochodzeniu do synchro- 
nizmu w pętli PLL przy dwóch różnych tłumieniach filtrów 

dolnoprzepustowych o tłumieniach F( oo) różniących się dwukrotnie. Za¬ 
kresy trzymania synchronizacji f L , niezależne od tłumienia filtru, są w obu 
przypadkach jednakowe. Zmieniają się natomiast zakresy trzymania syn¬ 
chronizacji wyrażone w wartościach zredukowanych y T , tj. y To = 2y Tb . Mo¬ 
dulacja częstotliwości własnej generatora VCO, zależna od tłumienia filtru, 
jest dwukrotnie większa przy małym tłumieniu filtru (przebieg na 
rys. 5.23b). Zakres chwytania synchronizacji i szybkość dochodzenia do 
synchronizmu pętli PLL przy mniejszym tłumieniu filtru są większe. Więk¬ 
szy jest również wtedy zakres śledzenia synchronizacji co s (5.36). Przy mniej¬ 
szym tłumieniu filtru pogarszają się jednak właściwości szumowe pętli PLL, 
gdyż zwiększa się pasmo szumowe B„ pętli (zależność 5.17, tabl. 5.1). W cza¬ 
sie wyboru parametrów filtru jest potrzebny więc pewien kompromis, gdyż 
w stanie synchronizmu jest korzystne, aby tłumienie filtru było duże, nato¬ 
miast podczas pracy asynchronicznej - małe. 


Przykład 5.1. Wyznaczyć zakresy trzymania, chwytania synchronizacji i śledzenia zmian 
pulsacji sygnału wejściowego oraz wzmocnienie, transmitancję i pasmo szumowe pętli PLL 
(rys. 5.1) z filtrem proporcjonalno-całkującym (rys. 5.5b) i z detektorem fazy o sinusoidalnej 
charakterystyce przejściowej (rys. 5.Ib). Maksymalne napięcie detektora fazy wynosi 
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U dmax = 2 V. Częstotliwość generatora VCO określa zależność f g = / 0 ( 1 + k g u g ), przy czym 
/ 0 = 100 kHz jest częstotliwością własną generatora, natomiast k g = OJ [1/V] jest względną 
czułością przestrajania generatora. Elementy filtru dolnoprzepust owego: R t = 10 kQ, 

r 2 = ioo a, c = io pF. 


1. Pulsacja przestrajania generatora VCO sprowadzona do postaci (5.4) określona jest na¬ 
stępująco: 


(o g = 2nf 0 + 2nf 0 k g u g 
stąd K g = 2nf 0 k g = 62,8 krad/s. 

2. Tłumienie filtru dla składowej zmiennej (przy <n-> oo) wynosi R 2 /(M ± -f R 2 ) = 1/101. 

3. Zredukowany zakres trzymania synchronizacji y L = (R x -f R 2 )/R 2 (zależność 5.38c), tj. 
y L = 101. Zredukowany zakres śledzenia zmian pulsacji sygnału wejściowego jest zawsze 
stały i wynosi Aco s /Aco m = 1. 

4. Zakres trzymania synchronizacji pętli PLL (5.34) ca L = U dmax K G = 2 • 62,8 • 10 3 rad/s, czyli 
f L = coj 2n = 20 kHz. Zakres trzymania można również wyznaczyć bezpośrednio z funkcji 
f g (u g ) dla u g = U dmax . Zakres zmian częstotliwości wejściowej, przy których jest utrzymywany 
synchronizm w pętli PLL wynosi / 0 ±f L = 100 kHz ± 20 kHz, tj. od 80 kHz do 120 kHz. 

5. Amplituda zmian częstotliwości generatora VCO co m wyznaczona ze wzoru (5.35) wynosi 
w m = (d l R 2 I{R 1 + R 2 ) = OJ L /y L = 1,244 • 10 3 rad/s. Stąd f m = a)J2n — 198 Hz. 

6. Zakres śledzenia zmian pulsacji sygnału wejściowego co s jest symetryczny, gdy częstotli¬ 
wość wejściowa jest równa częstotliwości własnej generatora (5.36) i jest wtedy równy 
amplitudzie modulacji w pętli, tj. co s — co mi stąd f E =f M = 198 Hz. 

7. Zredukowany zakres chwytania synchronizacji, wyznaczony ze wzoru (5.39a) wynosi 


yc = J*tL~ 1 =14,178 

a zakres chwytania synchronizacji (5.39b) wynosi <% — torf chi. oraz fc—fj2ichu ti- 
f c — 20000 • 14,178/101 = 2,807 kHz. Pętla PLL dojdzie do synchronizmu dl!a częstotliwo¬ 
ści wejściowej z przedziału f 0 ±/ c , tj. od 97,2 kHz do 102,8 kHz. 

8. Transmitancja K d detektora fazy, wyznaczona z charakterystyki przejściowej detektora 
fazy (5.3), wynosi 

Kj = Ąu d (ę e )]/dę e = U dmax cosę e 

tj. dla ę e « 0 K d = 2 V/rad. 

9. Wypadkowe wzmocnienie w pętli K = tj. 

X = 2 V/rad • 62,8 krad/Vs = 125,6 k/s = 1,256 • 10 5 [l/s] 

10. Transmitancję operatorową filtru F(s) określa zależność F(s) = (1 + t 2 )/(1 + tj), przy 
czym t 2 = R 2 C, a Tj = (R 1 + ^ 2 )^- P° podstawieniu danych otrzymuje się =0,101 s, 
x 2 — 1 ms. 

11. Transmitancję H(s) pętli określa ogólna zależność (5.10d) 




Km 

s + KĄs) 


a dla pętli drugiego rzędu częściej używana zależność (5.18) 


H(s) = 


s 2 + 2 ęco„s 4- co 2 


Korzystając z tabl. 5.2 otrzymuje się = 1115 rad/s, = 0,562 oraz 
L(^) = 1243,y -f 1,243 * 10 6 . Częstotliwość własna pętli /„ = (oJ2tl — 177 Hz, a współczyn¬ 
nik tłumienia ^ « 0,56. 

12. Pasmo szumowe pętli, wyznaczone z wzoru zawartego w tabl. 5.1, wynosi B n = 556 Hz. 
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Detektor fazy jest układem wytwarzającym na wyjściu napięcie propor¬ 
cjonalne do różnicy faz dwóch wejściowych przebiegów okresowych (lub 
quasi-okresowych). Detektorem fazy może być układ mnożący. Przy wej¬ 
ściowych przebiegach sinusoidalnych o tej samej częstotliwości, przesunię¬ 
tych względem siebie w fazie o kąt ę e 

Ui(t) = f7iSin((u 0 t + ę e ) (5.43a) 

u g (t ) = U g sinco 0 t (5.43b) 

na wyjściu idealnego układu mnożącego otrzymuje się napięcie 

u d (t) = 0,5k i U,U g [cosę e - cos(2c o 0 t + ęj] (5.44) 

przy czym k i - stała układu mnożącego [1/V]. 

Składowa zmienna o pulsacji 2co 0 jest odfiltrowywana w filtrze dolno- 
przepustowym, natomiast składowa różnicowa jest sygnałem użytecznym 
detektora fazy, tj. 

u d ((p) = 0,5k i U i U g cos(p e (5.45) 

Jest to funkcja okresowa o okresie 2n. Zerowe napięcie z detektora fazy 
otrzymuje się przy przesunięciu ę = 90°. Dlatego w układzie PLL pracu¬ 
jącym synchronicznie występuje stałe wstępne przesunięcie fazy między 
przebiegiem wejściowym i przebiegiem generatora wynoszące n/2. Na tle 
wstępnego przesunięcia o n/2 występuje dodatkowe przesunięcie (błąd fazy), 
związane z potrzebą wytworzenia napięcia przestrajającego generator VCO. 
W opisie pętli PLL przesunięcie fazy o n/2 było do tej pory pomijane, 
gdyż jest ono związane jedynie z realizacją detektora fazy, a nie z pętlą 
PLL. W innych detektorach fazy stały składnik przesunięcia fazy może być 
inny (p. 2.2). 

Jako detektory fazy są stosowane również proste układy kluczowane. 
Ze względu na prostotę są one stosowane w wielu układach PLL. Detektor 
taki zawiera rezystancję i klucz z tranzystorem bipolarnym (rys. 5.24a) lub 
z tranzystorem unipolarnym (rys. 5.24b). Przebiegi prostokątne sterujące 
kluczem są formowane z harmonicznego przebiegu wyjściowego generatora 
VCO. Dla napięć dodatnich u g klucz jest zwarty i napięcie wyjściowe jest 
w przybliżeniu zerowe. Przy kluczu rozwartym napięcie wejściowe przenosi 
się przez rezystor R na wyjście bez strat. Przesunięcie fazy między harmo¬ 
nicznym przebiegiem wejściowym i prostokątnym przebiegiem generatora 
(rys. 5.24c) można zdefiniować następująco: 
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Rys. 5.24. Detektor fazy z kluczem: a) schemat detektora z tranzystorem bipolarnym; 
b) schemat detektora z tranzystorem unipolarnym; c) przebiegi 


Rys. 5.25. Charakterystyka przej¬ 
ściowa detektora fazy z rys. 5.24 

Średnie napięcie wyjściowe detektora fazy można wyrazić zależnością 
U d {ę) = — cos cp e (5.47) 

Tl 

przy czym U t - amplituda sygnału wejściowego. Charakterystykę detektora 
fazy przedstawiono na rys. 5.25. 

Jako detektory fazy mogą być również używane układy próbkująco- 
-pamiętające (rys. 5.26). W układach tych na jedno wejście jest podawany 
sygnał wejściowy, natomiast na drugie - kluczujące - krótkie impulsy, 
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Rys. 5.26. Układ próbkująco- 
-pamiętający jako detektor fazy 


uruchamiające układ próbkująco-pamiętający (p. 2.6). Po podaniu krót¬ 
kiego impulsu sterującego w układzie próbkująco-pamiętającym jest zapa¬ 
miętywana wartość napięcia w chwili próbkowania. Napięcie to jest pod¬ 
trzymywane na wyjściu, aż do następnego impulsu próbkującego. 

Charakterystyka przejściowa U d (cp) detektora fazy z układem próbkują¬ 
co-pamiętającym ściśle odpowiada kształtowi przebiegu wejściowego. 

Warto zwrócić uwagę, że między chwilami próbkowania napięcie na 
wyjściu układu próbkująco-pamiętającego nie zmienia się (rys. 5.27a), prze¬ 
ciwnie niż w innych detektorach fazy (por. z przebiegami na rys. 5.24c). Nie 
jest więc konieczne stosowanie filtru tłumiącego składową sumacyjną prze¬ 
biegu wyjściowego. Detektor ten jest szczególnie przydatny podczas syn¬ 
chronizowania przebiegów o różnych częstotliwościach, gdy jedna częstot¬ 
liwość jest wielokrotnością drugiej (rys. 5.27b). Próbkowanie przebiegu wej¬ 
ściowego może odbywać się rzadko, co kilka, a nawet co kilkadziesiąt okre- 

0 ) i 


Rys. 5.27. Przebiegi w detektorze 
fazy z układem próbkująco-pamięta¬ 
jącym: a) dla jednakowych częstotli¬ 
wości przebiegów sterujących; 
b) dla różnych częstotliwości prze¬ 
biegów sterujących 
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sów przebiegu wejściowego. Istnieje więc możliwość uzyskania w pętli PLL 
synchronizacji harmonicznej lub po zamianie wejść układu próbkująco-pa- 
miętającego - synchronizacji subharmonicznej. W obydwu przypadkach ilo¬ 
raz częstotliwości przebiegów synchronizującego i synchronizowanego może 
być duży, od kilku do kilkuset. 



Rys. 5.28. Detektor fazy z układem mnożącym: a) schemat; b) przebiegi 


W układach PLL bardzo często występują przebiegi wejściowe od¬ 
kształcone, najczęściej piłokształtne lub prostokątne. W takich przypadkach 
jako detektory fazy mogą być używane układy mnożące, impulsowe lub 
cyfrowe. Na rysunku 5.28 przedstawiono czteroćwiartkowy układ mnożący 
jako detektor fazy, sterowany przebiegami prostokątnymi. Charakterystyka 
przejściowa detektora fazy jest przedstawiona na rys. 5.29a. Maksymalna 
wartość napięcia na wyjściu jest uzależniona od iloczynu I E R C , dlatego 
transmitancja detektora wynosi K d = (2/n)I E R c . W sytuacji sterowania 
układu mnożącego przebiegami harmonicznymi o dużych amplitudach, wy¬ 
stępuje ograniczanie sterowania tranzystorów układu mnożącego. Tranzys¬ 
tory są w pełni zatkane lub przewodzą maksymalny prąd, podobnie jak przy 
sterowaniu układu mnożącego przebiegami prostokątnymi o dużej amplitu¬ 
dzie. Zatem charakterystyka przejściowa detektora fazy przy sterowaniu 
przebiegami harmonicznymi o dużych amplitudach jest taka sama jak przy 
sterowaniu przebiegami prostokątnymi. Inaczej natomiast jest przy małej 
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amplitudzie sygnałów sterujących. Podczas zmniejszania amplitudy sygna¬ 
łów sterujących napięcie wyjściowe detektora fazy będzie się zmniejszało, 
a dla zerowych napięć wejściowych napięcie wyjściowe również będzie zero¬ 
we. Na rysunku 5.29b przedstawiono charakterystyki przejściowe detektora 
fazy z czteroćwiartkowym układem mnożącym, przy sterowaniu przebiega¬ 
mi harmonicznymi o różnych amplitudach. Maksymalne nachylenie detek¬ 
tora fazy K imax ~ ( 2/n)I E R c występuje przy dużych amplitudach sygnału 
wejściowego i nachylenie to maleje przy zmniejszaniu amplitud sygnałów 
wejściowych. 



Rys. 5.29. Charakterystyka przejściowa detektora fazy z układem mnożącym: a) przy pro¬ 
stokątnych przebiegach sterujących; b) przy sinusoidalnych przebiegach sterujących 

Na rysunku 5.30 przedstawiono prosty układ detektora fazy z pojedyn¬ 
czym funktorem logicznym EX-NOR. Charakterystyka detektora fazy 
(rys. 5.30c) jest przesunięta na osi y o połowę napięcia poziomu wysokiego 
U H . Stałe napięcie przesunięcia na wyjściu detektora fazy powoduje odstro- 
jenie częstotliwości generatora YCO na inną częstotliwość własną, co należy 
uwzględnić przy projektowaniu pętli PLL. 

Na rysunku 5.3la jest przedstawiony układ nazywany detektorem fa¬ 
zy/częstotliwości, gdyż reaguje zarówno na różnicę fazy, jak i na różnicę 
częstotliwości sygnałów wejściowych (napięć m ; , u g ). Sygnały wejściowe ste¬ 
rują dwa identyczne przerzutniki typu D (A i B) służące do włączania i wyłą¬ 
czania dwóch źródeł prądowych, o jednakowej wydajności (z\ = z 2 = i), lecz 
przeciwnie skierowanych. Chwilowy prąd wyjściowy i d może być równy i lub 
— i, zależnie od tego, na wyjściu którego przerzutnika wystąpi sygnał wyso¬ 
ki. Wystąpienie jednoczesne i długotrwałe stanów wysokich na obu wyj¬ 
ściach przerzutników nie jest możliwe, zapobiega temu bramka NAND ka¬ 
sująca natychmiast stany wysokie przerzutników. Kasowanie zachodzi z nie¬ 
znacznym opóźnieniem, dlatego może pojawić się impuls szpilkowy na wyj¬ 
ściu tego przerzutnika, który jako drugi osiągnie (chwilowo) stan wysoki. 
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Rys. 5.30. Detektor fazy z logicznym układem EX-NOR: a) schemat; b) przebiegi; c) cha¬ 
rakterystyka przejściowa 

Oba przerzutniki przełączają się w takt zmian sygnałów wejściowych, 
więc oba źródła prądowe są kolejno włączane w ciągu jednego okresu. Natę¬ 
żenie średnie prądu wyjściowego i d , zależne od czasów włączenia obu źródeł, 
może być dodatnie lub ujemne. 

Przy jednakowej częstotliwości sygnałów wejściowych, gdy różnica fa¬ 
zy ę e jest dodatnia (rys. 5.3 lb), dłużej jest włączone źródło i u dlatego prąd 
wyjściowy średni detektora i d jest dodatni. Gdy natomiast różnica fazy jest 
ujemna (rys. 5.31c), dłużej jest włączone źródło i 2 , wtedy prąd wyjściowy ma 
wartość średnią ujemną. 

Charakterystyka detektora fazy/częstotliwości, przedstawiona na rys. 
5.3 le, reprezentuje wartość średnią napięcia wyjściowego u d . Jest to charak¬ 
terystyka liniowa w środkowym zakresie zmian fazy od — 27t do +2tc. 

Wyjściowe źródła prądowe są czasem nazywane „pompami ładunku”. 
Ta nazwa wiąże się z możliwością zastosowania na wyjściu kondensatora 
(zamiast rezystancji R). Kondensator, ładowany porcjami ładunku - dodat¬ 
nimi lub ujemnymi - „zapamiętuje” napięcie (proporcjonalne do nagroma¬ 
dzonego w nim ładunku) na czas między kolejnymi ładowaniami. Należy 
zaznaczyć, że oznaczenia schematowe pomp ładunkowych symbolami źró¬ 
deł prądowych jest nieco mylące, gdyż układy te są często realizowane za 
pomocą elementów unipolarnych dołączonych odpowiednio do źródeł 





Rys. 5.31. Detektor fazy/częstotfiwości: a) schemat; b) przebiegi przy /, = 1 gf ę B > 0; 
c) przebiegi przy f t — f r cp B < 0; d) przebiegi przy f r > f g 
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Rys. 5.31. Detektor fazy/częstotliwości, charakterystyki przejściowe: e) wykres średniej 
wartości napięcia wyjściowego; f) wykres szczytowej wartości napięcia wyjściowego; g), h) 
występowanie stref martwych w centralnej części charakterystyk; i) charakterystyka m d (y r ) 
detektora fazy/częstotliwości pracującego w pętli PLL 

napięć zasilających: ujemnego i dodatniego. W czasie przewodzenia prądu 
elementy te mają raczej charakter źródeł niskorezystancyjnych, umożliwiają¬ 
cych szybkie naładowanie kondensatora do wartości szczytowej, ujemnej lub 
dodatniej (jednym lub kilkoma kolejnymi impulsami ładowania). Dopiero 
w czasie wyłączenia układy te cechuje bardzo duża rezystancja wyjściowa, 
uniemożliwiająca rozładowywanie się kondensatora. Oczywiście, zastosowa¬ 
ny kondensator powinien mieć odpowiednio dużą pojemność i małą upływ- 
ność, aby się sam nie rozładowywał w przerwach między impulsami. 

Przedstawiona na rysunku 5.3 lf inna charakterystyka tego samego de¬ 
tektora ma charakter „skokowy”, gdyż reprezentuje wykres napięcia wyj¬ 
ściowego jako napięcia szczytowego powstającego w rezultacie ładowania 
zastosowanego na wyjściu kondensatora. Napięcie wyjściowe osiąga war- 
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tość szczytową (dodatnią lub ujemną) niezależnie od szerokości impulsów 
ładujących. Oczywiście, do pełnego naładowania kondensatora może być 
potrzebna większa liczba impulsów, jeżeli są to impulsy wąskie. 

Gdy różnica fazy staje się bardzo mała (dąży do zera), zwiększa się 
prawdopodobieństwo niejednoznacznego określenia stanu przerzutników, co 
objawia się pojawieniem tzw. strefy martwej w środkowej części charakterys¬ 
tyki detektora, czyli trudności ustalenia różnicy fazy na podstawie napięcia 
wyjściowego. Na charakterystykach przedstawionych na rys. 5.31g, h strefę 
martwą reprezentuje najbardziej prawdopodobna zerowa wartość napięcia 
wyjściowego, choć w istocie w zakresie tej strefy w układzie PLL występują 
ciągłe przełączenia. Istnienie strefy martwej jest zjawiskiem wysoce szkodli¬ 
wym, gdyż układy PLL najczęściej pracują właśnie przy małych różnicach 
(błędach) fazy. Zastosowanie detektora fazy ze strefą martwą nieuchronnie 
grozi fluktuacjami lub wolnozmiennymi oscylacjami w pętli fazowej. 

Szerokość strefy martwej zależy od opóźnień wprowadzanych przez ukła¬ 
dy przerzutnikowe - powinny to być układy szybkie. Szerokość strefy mart¬ 
wej, określana jako część okresu, jest równa ilorazowi pewnego stałego inter¬ 
wału czasowego, reprezentującego opóźnienia układów przerzutnikowych, 
oraz okresu drgań sygnałów wejściowych. Stąd wniosek, że istnienie strefy 
martwej jest tym bardziej szkodliwe, im jest większa częstotliwość sygnałów 
wejściowych, gdyż stanowi ona wtedy większą część okresu. 

Do usunięcia strefy martwej w układzie z rys. 5.3la zastosowano prze- 
rzutnik monostabilny sterowany jednym z sygnałów wejściowych (« ; ), po¬ 
łączony z trzecim wejściem bramki NAND. Zastosowanie przerzutnika 
monostabilnego ma na celu zablokowanie możliwości zerowania obu prze¬ 
rzutników D, na czas równy czasowi trwania impulsu wyjściowego. Wyzwala¬ 
nie przerzutnika monostabilnego sygnałem « i; sterującym przerzutnik A, 
powoduje zaś to, że w wyniku blokady najkrótszy impuls na wyjściu przerzut¬ 
nika A (jaki może powstać w wyniku zerowania) ma długość równą długości 
impulsu blokującego. W takim układzie nawet przy jednoczesnych sygnałach 
wejściowych (zerowy błąd fazy) stany przerzutników są określone jedno¬ 
znacznie, a identycznym czasom włączenia przerzutników i połączonych 
z nimi źródeł prądowych odpowiada zerowy sygnał wyjściowy detektora. 

W układach praktycznych czas trwania impulsu wytwarzanego w ukła¬ 
dzie monostabilnym powinien być odpowiednio większy niż suma opóźnień 
występujących przy przełączaniu przerzutnika D i bramki NAND (zwykle 
dobiera się impuls o długości od kilkudziesięciu do kilkuset ns). 

Układy detektorów fazy/częstotliwości, pracujące na zasadzie zilustro¬ 
wanej schematem i wykresami z rys. 5.31, są niekiedy nazywane - dla odróż¬ 
nienia od wcześniej opisanych układów detektorów fazy - detektorami fazy 
drugiego rodzaju i są oznaczane symbolem PCII (ang. phase comparator II). 
Należy zauważyć, że układ PCII wykorzystujący charakterystykę skokową 
(rys. 5.31f) praktycznie zawsze zapewnia dojście do synchronizmu i bliskie 
zeru przesunięcie fazowe sygnału z VCO. 
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Obecnie większość scalonych układów detektorów fazy tego rodzaju 
jest wyposażona w układy redukujące strefę martwą. 

Układ detektora fazy z rys. 5.31 reaguje również na zmiany częstotliwo¬ 
ści sygnałów. Gdy częstotliwości sygnałów wejściowych nie są jednakowe, 
do wyjścia detektora są doprowadzane impulsy prądowe o zmiennej szero¬ 
kości i o polaryzacji uzależnionej od różnicy częstotliwości. Gdy częstotli¬ 
wość /; sygnału w, jest większa niż częstotliwość^ sygnału u g , średnia wartość 
prądu wyjściowego jest dodatnia (co wynika z rys. 5.3ld), gdy natomiast 
f g < fi, średnia wartość prądu wyjściowego jest ujemna. Jest bardzo istotne 
to, że przy dużej różnicy częstotliwości średnia wartość prądu wyjściowego 
jest największa. Układ PLL z detektorem fazy/częstotliwości ma ułatwione 
dojście do synchronizmu nawet przy dużych odstrojeniach, gdyż pojawia się 
duży sygnał przestrajający generator VCO do częstotliwości wejściowej. 

Na rysunku 5.31i jest przedstawiona charakterystyka unormowanej 
średniej wartości wyjściowego sygnału detektora fazy/częstotliwości w zależ¬ 
ności od zredukowanej częstotliwości odstrojenia. Jest widoczne, że kształt 
tej charakterystyki - w porównaniu z charakterystyką zwykłego detektora 
fazy (rys. 5.14) - jest znacznie korzystniejszy, gdyż sygnał wyjściowy przy 
bardzo dużych odstrojeniach praktycznie nie zmniejsza się i jest duży (bliski 
wartości unormowanej 0,5). Natomiast zastosowanie zwykłych detektorów 
fazy przy powiększaniu odstrojenia (w zakresie dużych częstotliwości od¬ 
strojenia) powoduje, że sygnał wyjściowy maleje nieograniczenie, co oczywi¬ 
ście bardzo ujemnie wpływa na czas i na samą możliwość dojścia do syn¬ 
chronizmu przy dużych odstrojeniach. 

Postępując podobnie jak przy określaniu zakresu chwytania synchroni¬ 
zacji w systemie PLL ze zwykłym detektorem fazy (rys. 5.20), można dojść 
do wniosku, że w najgorszym razie, gdy y L jest bardzo duże, zakres chwyta¬ 
nia synchronizacji przy zastosowaniu detektora fazy/częstotliwości jest rów¬ 
ny połowie zakresu trzymania synchronizacji. Natomiast w systemie PLL ze 
zwykłym detektorem fazy, przy y L » 1 zakres chwytania synchronizacji staje 
się bliski zeru. 

Poważną wadą detektora fazy/częstotliwości jest duża wrażliwość na 
zakłócenia i szumy pojawiające się w sygnale wejściowym. Każde zakłócenie 
jest w stanie zmienić stan przerzutnika i zakłócić normalną pracę detektora 
fazy/częstotliwości. Po przypadkowej zmianie stanu przerzutnika, na wyj¬ 
ściu pojawia się impuls, który wyłączy się dopiero po zmianie stanu drugie¬ 
go przerzutnika. Oznacza to, że każde krótkotrwałe zakłócenie wywołuje 
duży i czasami bardzo szeroki impuls na wyjściu detektora fazy. Ta wada 
uniemożliwia wręcz stosowanie detektorów fazy/częstotliwości w układach 
PLL przeznaczonych do przetwarzania sygnałów analogowych (modulatory 
i demodulatory AM, FM, PM, układy filtrów wąskopasmowych itp.). Dete¬ 
ktory fazy/częstotliwości są natomiast chętnie stosowane w takich pętlach 
PLL, w których właściwości szumowe są drugorzędne (powielacze, sumato¬ 
ry częstotliwości itp.). 



5. Pętla sprzężenia fazowego (PLL) 


352 


5.5. UKŁADY POSZERZAJĄCE ZAKRES CHWYTANIA 
SYNCHRONIZACJI PĘTLI PLL 

W pętli PLL z filtrem można uzyskać dowolnie wąskie pasmo szumowe 
przez zwężanie pasma filtru dolnoprzepustowego. Pętla PLL z filtrem wąs¬ 
kopasmowym jest bardziej odporna na szumy i zakłócenia występujące 
w sygnale wejściowym. Jednak zwężanie pasma filtru wpływa niekorzystnie 
na zakres chwytania synchronizacji. Zakres synchronizacji maleje. Najczęś¬ 
ciej obecnie stosowanym sposobem poszerzenia zakresu chwytania, bez po¬ 
garszania pasma szumowego pętli, jest wprowadzenie układów przełączają¬ 
cych filtry, w zależności od stanu pracy pętli PLL. Przy braku synchroniza¬ 
cji jest włączany filtr szerokopasmowy, dzięki czemu zakres chwytania syn¬ 
chronizacji może być odpowiednio duży. Gdy pętla PLL osiągnie już syn- 
chronizm, jest włączany filtr wąskopasmowy. 

Na rysunku 5.32 przedstawiono schemat blokowy pętli PLL z układem 
detekcji synchronizacji i układem przełączania filtru dolnoprzepustowego. 
Układ detekcji zawiera detektor fazy, na wejścia którego jest podany prze¬ 
bieg wejściowy oraz przebieg z generatora VCO, przesunięty o tt/ 2 wzglę¬ 
dem przebiegu podawanego na detektor fazy pętli PLL. 

W stanie synchronizmu w pętli PLL błąd fazy przy dużym wzmocnieniu 
w pętli jest mały (5.20). Napięcie na wyjściu detektora fazy DF 1 jest bliskie 
zeru. Wobec wprowadzonego przesuwnika fazy między generatorem VCO 
a detektorem fazy DF2, przesunięcie fazy między przebiegami wejściowymi 
na DF2 będzie bliskie tt/2 dla ę e * 0. Napięcie na wyjściu detektora fazy 
DF2 będzie więc bliskie U imax . 

Podczas pracy asynchronicznej na wyjściach obu detektorów fazy wy¬ 
stępuje napięcie zmienne, a średnie napięcie na tych wyjściach jest małe. 
Napięcie wyjściowe z detektora fazy DF2 po odfiltrowaniu (filtr 2 na 
rys. 5.32) jest znacznie mniejsze niż C/ rfmnjr Napięcie to jest porównywane 
w komparatorze z pewnym napięciem progowym U P , zwykle równym poło¬ 
wie wartości U dmBX . Na wyjściu komparatora otrzymuje się napięcie dodat¬ 
nie, gdy pętla PLL pracuje synchronicznie, natomiast w czasie pracy asyn¬ 
chronicznej - napięcie ujemne. Napięcie z komparatora steruje układem 
przełączania elementów filtru dolnoprzepustowego. W układzie z rys. 5.32 
elementy filtru są przełączane kluczem z tranzystorem złączowym FET, któ¬ 
ry zwiera rezystor i? 3 podczas pracy synchronicznej, a rozwiera przy pracy 
asynchronicznej. Dla uniknięcia zbyt gwałtownego przełączania elementów 
filtru, mogącego zakłócać pracę pętli PLL, jest włączony filtr dolnoprzepus- 
towy między komparatorem napięcia a tranzystorem złączowym. 

Sygnał z komparatora może również być użyty do sterowania optycz¬ 
nego wskaźnika stanu synchronizacji układu PLL (rys. 5.32). Jeżeli układ 
PLL pracuje synchronicznie, na wyjściu komparatora jest stan wysoki i dio¬ 
da elektroluminescencyjna spolaryzowana w kierunku przewodzenia świeci. 
Przy braku synchronizacji dioda jest spolaryzowana zaporowo i nie świeci. 
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Rys. 5.32. Schemat układu PLL z układem detekcji synchronizacji i układem przełączania 
filtru dolnoprzepustowego 



Rys. 5.33. Generator VCO z przesuwnikiem fazy o te/2: a) schemat blokowy generatora; 
b) przebiegi 
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Na rysunku 5.33 jest przedstawiona często stosowana metoda uzyski¬ 
wania dwóch przebiegów przesuniętych względem siebie o n/2 z użyciem 
układów cyfrowych. Układ jest sterowany przebiegami impulsowymi o częs¬ 
totliwości czterokrotnie większej niż częstotliwość wyjściowa. Na wyjściu 
obu dzielników modulo 2 otrzymuje się przebiegi prostokątne o współczyn¬ 
niku wypełnienia równym 0,5. Przesunięcie fazy o it/2 względem przebiegu 
wyjściowego z drugiego dzielnika uzyskuje się na wyjściu bramki EX-OR, 
na wejścia której są podane przebiegi prostokątne z obu dzielników. 

Większość pętli PLL, realizowanych w postaci monolitycznych ukła¬ 
dów scalonych, zawiera układy przełączania filtrów i układy detekcji syn¬ 
chronizacji z cyfrowymi przesuwnikami fazy. 



Rys. 5.34. Przesuwnik fazy o n/2 z ele 
meritami RC 


Druga metoda uzyskiwania przesunięcia fazowego o nil polega na sto¬ 
sowaniu dwóch prostych przesuwników fazy o przesunięciu + tc/ 4 i — 7t/4, 
zbudowanych z elementów RC (rys. 5.34). Oczywiście przesunięcie fazowe 
każdego przesuwnika RC jest zależne od częstotliwości (przy czym, gdy 
w jednym wzrasta, to w drugim maleje), jednak przesunięcie fazy między 
przebiegami wyjściowymi jest stałe i wynosi n/2, gdy stałe czasowe RC obu 
przesuwników są jednakowe. 

Metoda z przesuwnikami RC może być stosowana jedynie wtedy, gdy 
przebieg z generatora VCO jest sinusoidalny. 


5.6. ZASTOSOWANIA 

5.6.1. Układy przemiany częstotliwości 

Układy PLL mogą być stosowane do różnorodnego przetwarzania prze¬ 
biegu wejściowego. Z właściwości pętli PLL wynika, że pętla może się syn¬ 
chronizować z częstotliwością przebiegu wejściowego, nawet gdy przebieg 
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wejściowy jest zakłócony. Pętla PLL jest więc pewnego rodzaju filtrem se¬ 
lektywnym, w którym częstotliwość i faza przebiegu wyjściowego zależą 
od fazy i częstotliwości przebiegu wejściowego. Natomiast amplituda prze¬ 
biegu wyjściowego nie zależy od sygnału wejściowego, lecz jedynie od pa¬ 
rametrów generatora VCO. Szerokość przenoszonego pasma filtru selek¬ 
tywnego może być dowolnie mała, zależnie od filtru dolnoprzepustowego 
i wzmocnienia K w pętli. 

Właściwości selektywne pętli PLL mogą być wykorzystane w układach 
powielaczy częstotliwości. W powielaczach z pętlą PLL na wejście podaje się 
przebieg odkształcony, zawierający oprócz składowej częstotliwości podsta¬ 
wowej również składowe harmoniczne (rys. 5.35). Pętla PLL powinna być 
dostrojona (przez zmianę częstotliwości własnej/ 0 generatora YCO) do czę¬ 
stotliwości jednej z harmonicznych przebiegu wejściowego i zsynchronizo¬ 
wana z nią. Zmieniając napięcie U K , przestrajające generator VCO, można 
zmieniać krotność powielania częstotliwości. Na rysunku 5.35b przedsta¬ 
wiono wykres zmian częstotliwości wyjściowej przy zmianie napięcia stałego 
przestrajającego generator YCO. 



b) 



Rys. 5.35. Powielacz częstotliwości z pętlą PLL: a) schemat blokowy; b) wykres zmian 
częstotliwości wyjściowej przy zmianie napięcia stałego powielacza 

Jeżeli generator VCO generuje przebiegi odkształcone, to jest możliwe 
uzyskanie synchronizacji n-tej harmonicznej przebiegu wejściowego z m-tą 
harmoniczną przebiegu generatora, czyli 
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(5-48) 

przy czym n,m- liczby całkowite naturalne. 

Zmienną częstotliwość generatora VCO w szerokim zakresie można 
uzyskać nie tylko przez powielanie, lecz również przez dzielenie często¬ 
tliwości wejściowej, gdy m> n. 

Chwilowa stałość fazy i częstotliwości przebiegu wyjściowego powiela¬ 
cza (lub dzielnika) częstotliwości zależy od parametrów układu PLL, od 
parametrów sygnału wejściowego oraz od poziomu zakłóceń. Jednak za¬ 
kłócenia wprowadzają nie tylko sygnały losowe, ale również wszystkie pozo¬ 
stałe harmoniczne przebiegu wejściowego, poza n-tą harmoniczną, z którą 
układ PLL jest w synchronizmie. Pasmo przenoszenia pętli powinno więc 
być dostatecznie małe, aby sygnały harmoniczne o częstotliwościach innych 
niż częstotliwość wyjściowa powielacza nie pogarszały chwilowej stałości 
fazy przebiegu wyjściowego. 

Amplitudy poszczególnych harmonicznych przebiegu odkształconego 
nie są jednakowe, zatem przy zmianie stopnia powielania powielacza z pętlą 
PLL będzie się zmieniać wzmocnienie K d detektora fazy, a z nim transmi- 
tancja układu PLL. Dlatego właściwości filtrujące pętli PLL będą się też 
zmieniały. Korzystne jest więc, aby amplitudy harmonicznych w sygnale 
wejściowym były możliwie jednakowe, co uzyskuje się przy sterowaniu po¬ 
wielacza przebiegiem w postaci ciągu impulsów szpilkowych. 

Do zmniejszenia zakłóceń na wyjściu detektora fazy, wynikających 
z dużej liczby harmonicznych przebiegu wejściowego, można stosować dete¬ 
ktor fazy z układem próbkująco-pamiętającym (rys. 5.26). Układ ten pełni 
rolę filtru, podtrzymującego napięcie na wyjściu między próbkowaniami, 
o transmitancji 

1 — € ~ 

F(s) = - (5.49) 

s 

Zakłócenia wytwarzane w pętli PLL z detektorem próbkująco-pamięta¬ 
jącym są mniejsze niż w pętli PLL z detektorem fazy w układzie mnożącym. 
Zmienia się jednak transmitancja H(s) oraz warunki stabilności układu 
PLL. Analiza pętli PLL z układami próbkująco-pamiętającymi jest zamiesz¬ 
czona m.in. w pracy [3]. 

Inny rodzaj powielacza częstotliwości jest przedstawiony na rys. 5.36. 
W pętli sprzężenia zwrotnego układu PLL jest umieszczony dzielnik częstot¬ 
liwości, najczęściej w postaci licznika cyfrowego. W stanie synchronizmu 
pętli PLL częstotliwości sterujące detektor fazy są jednakowe, a zatem częs¬ 
totliwość przebiegu wyjściowego jest A-krotnie większa niż częstotliwość 
przebiegu wejściowego. Przez zmianę podziału cyfrowego dzielnika częstot¬ 
liwości (zmianę pojemności licznika) można w prosty sposób zrealizować 
powielacz częstotliwości o zmiennym współczynniku powielania. 
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| Zmodyfikowany VCO 



Rys. 5.36. Powielacz częstotliwości z układem PLL i z dzielnikiem częstotliwości 

Analiza właściwości pętli PLL z dzielnikiem częstotliwości może być 
przeprowadzona za pomocą wcześniej podanych zależności, z uwzględnie¬ 
niem modyfikacji generatora VCO. Zmodyfikowany generator VCO pętli 
PLL zawiera zwykły generator VCO opisany zależnością (5.4) oraz dzielnik 
częstotliwości. Uwzględniając A-krotny podział pulsacji generatora VCO, 
otrzymuje się ze wzoru (5.4) wyrażenie na pulsację zmodyfikowanego gene¬ 
ratora VCO 


«V(0 = 


°>«(0 

N 


^OZ 4" Kg z Ug(f) 


(5.50) 


przy czym oj 0z = co 0 /N - pulsacja własna zmodyfikowanego generatora 
VCO; K g , = K g /N - transmitancja zmodyfikowanego generatora VCO. 

Dzielnik częstotliwości powoduje zatem A-krotne zmniejszenie częstot¬ 
liwości własnej co 0 i transmitancji K g generatora VCO. Zgodnie ze wzorem 
(5.7) wzmocnienie K w układzie PLL ze zmodyfikowanym generatorem 
VCO, oznaczane jako K z , ulega A-krotnemu zmniejszeniu 


K _ K Kg_K 

N - JV 


(5.51) 


Zmiana wzmocnienia powoduje zmianę transmitancji układu PLL 
zgodnie z zależnościami (5.10). 

Przy dużych zmianach krotności podziału powielacza, transmitancja 
układu znacznie się zmienia. Zmieniają się również warunki stabilności, pas¬ 
mo szumowe i pasmo przenoszenia układu PLL. Kompensację zmiany 
transmitancji powielacza przy zmianie krotności podziału można uzyskać 
przez wprowadzenie do pętli PLL wzmacniacza o wzmocnieniu regulowa¬ 
nym odwrotnie proporcjonalnie do krotności podziału N, tj. k u — k/N. 

Inny układ przetwarzania częstotliwości w pętli PLL, nazywany suma¬ 
torem częstotliwości, jest przedstawiony na rys. 5.37. W układzie tym zmo¬ 
dyfikowany generator VCO zawiera generator VCO oraz mieszacz, na wyj¬ 
ściu którego można otrzymać częstotliwość różnicową (przy pominięciu 
składowej sumacyjnej) 
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f 9 i ~ fo fu (5.52a) 

tub 

4a =/«“/. (5.52b) 

Istnieją zatem dwie możliwości pracy synchronicznej, gdy f n =f gl lub gdy 
fu = fg 2 ’ P rz y których częstotliwość wyjściowa 

foi ~ fn + /ii (5.53a) 

lub 

f.z=f*-fn (5.53b) 

Na wyjściu pętli PLL otrzymuje się przebieg o częstotliwości będącej sumą 
lub różnicą częstotliwości przebiegów sterujących. Dla uzyskania jedno¬ 
znaczności stanu synchronizmu dąży się do tego, aby tylko jedna często¬ 
tliwość (f gl lub f gZ ) znajdowała się w zakresie chwytania synchronizacji 
pętli PLL. 


| .Zmodyfikowany VC0 | 



Rys. 5.37. Sumator częstotliwości z układem PLL 

Jeżeli częstotliwości f gi ,f g2 niewiele się różnią, można zastosować układ 
detektora odróżniającego synchronizację pętli PLL z przebiegiem o częstot¬ 
liwości f gl od synchronizacji z przebiegiem o częstotliwości f g2 . Rozróżnie¬ 
nie obu rodzajów synchronizmu jest możliwe dzięki zmianie charakteru 
wzmocnienia zmodyfikowanego generatora YCO (z mieszaczem) z dodat¬ 
niego na ujemne przy zmianie rodzaju synchronizmu, gdyż z zależności 
(5.52) i (5.4) wynika, że 

“giCO — "o + K g u g (t) + 0) i2 
o) g2 (t) = co i2 -co 0 - K g u g (t) 


(5.54a) 

(5.54b) 
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Zmiana rodzaju wzmocnienia generatora przy zmianie rodzaju synchro- 
nizmu, z dodatniego na ujemny, powoduje zsynchronizowanie się pętli PLL 
przy takim błędzie fazy, przy którym nachylenie charakterystyki u d (ę e ) de¬ 
tektora fazy będzie dodatnie. W detektorze fazy z układem mnożącym 
dodatkowe przesunięcie fazy, zależne od osiągniętego synchronizmu (przy 
sumie lub przy różnicy częstotliwości f l2 i f n ) wynosi +90° lub —90°. 



Wskaźnik synchronizmu 


Rys. 5.38. Generator mikrofalowy z układem PLL jako sumatorem częstotliwości i z ukła¬ 
dem detekcji rodzaju synchronizmu 

Na rysunku 5.38 jest przedstawiony układ generatora mikrofalowego, 
którego częstotliwość może być precyzyjnie nastawiana w zakresie od 
9,999 GHz do 10,001 GHz. Częstotliwość przebiegu wyjściowego jest uzys¬ 
kiwana w układzie PLL na drodze zsynchronizowania przebiegu wejściowe¬ 
go o częstotliwości f a = 0-^1 MHz z przebiegiem o częstotliwości różnico¬ 
wej z mieszacza, powstałego przez odejmowanie częstotliwości wzorcowej 
f i2 = 10 GHz od częstotliwości wyjściowej f„ lub odejmowanie częstotliwo¬ 
ści wyjściowej/, od częstotliwości wzorcowej/ i2 . Do detekcji synchronizmu 
oraz do odróżniania rodzaju synchronizmu (przy sumie lub różnicy częstot¬ 
liwości f i2 i f n ) zastosowano detektor fazy DF2 z przesuwnikiem fazy n/2. 
Dla uzyskania dwóch przebiegów przesuniętych względem siebie o n/2, za¬ 
stosowano licznik modulo 2 oraz bramkę EX-OR. Zmniejszoną przy tym 
dwukrotnie częstotliwość wyjściową skompensowano przez dwukrotne 
zmniejszenie częstotliwości wejściowej f a . 

Działanie układu jest podobne do układu, który przedstawiono na 
rys. 5.32. Gdy pętla PLL jest zsynchronizowana z sumą częstotliwości wej¬ 
ściowych (5.54a), to napięcie wyjściowe detektora fazy DF2 jest dodatnie, 
natomiast gdy jest zsynchronizowana z różnicą częstotliwości wejściowych 
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(5.54b) - napięcie jest ujemne. Napięcie z detektora DF2 jest porównywane 
w dwóch komparatorach .KI i K2, w jednym - z napięciem U p = 0,5 U imax , 
a w drugim z napięciem U p = —0,5U dmax . Sygnał z komparatora KI lub KI, 
zależnie od pozycji przełącznika P, steruje generatorem piłokształtnym, któ¬ 
ry przestraja generator VCO od częstotliwości minimalnej do maksymalnej 
aż do osiągnięcia synchronizmu. 

Opierając się na przedstawionych możliwościach dzielenia, powielania 
i sumowania częstotliwości w układach z pętlą PLL, buduje się syntezatory 
częstotliwości (programowane generatory synchronizowane ), stabilizowane 
jednym generatorem kwarcowym. Syntezatory tego typu mogą wytwarzać 
przebiegi o częstotliwościach od ułamków Hz do kilkuset MHz. 



N 4 =200+n 4 N 3 =198+n 3 N 2 =198+n 2 N t =198+n, 

Rys. 5.39. Schemat blokowy programowanego generatora firmy Hewlett-Packard [2], 
[ 12 ] 


Na rysunku 5.39 jest przedstawiony schemat blokowy programowane¬ 
go generatora firmy Hewlett-Packard [2, 12]. W skład generatora wchodzą: 
wzorcowy generator kwarcowy o częstotliwości 20 MHz, dzielniki, powiela¬ 
cze i sumatory częstotliwości. Powielacze częstotliwości zawierają progra¬ 
mowane cyfrowe dzielniki częstotliwości. Stopień podziału poszczególnych 
dzielników wynosi 


PLL 1 -N l = 198 + n u n Ł = 0,...,129 

PLL 2 -N 2 = 198 + n 2 , n 2 = 0,..., 99 

PLL 3 — N 2 = 198 + « 3 , « 3 = 0,..., 99 

PLL 4 -N a = 198 + h 4 , n 4 = 0,..., 99 
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Ponieważ częstotliwość wejściowa każdego z powielaczy wynosi 100 kHz, to 
ich częstotliwości wyjściowe są równe / 14 = iV 14 • 100 kHz. Częstotliwo¬ 
ści z powielacza są następnie sumowane i dzielone w kolejnych układach 
przemiany częstotliwości, przez co ostatecznie na wyjściu otrzymuje się 

fo =fi + 10 - 2 / 2 + 10-y 3 + l(T 6 / 4 - 20 MHz 

f 0 = 10 5 ?*! + 10 3 n 2 + 1 0 /Z 3 + 0,1 « 4 [Hz] 

Przez zmianę stopnia podziału dzielników otrzymuje się w tym generatorze 
wyjściowe sygnały sinusoidalne o częstotliowściach od 0,1 Hz do 13 MHz, 
z „krokiem” 0,1 Hz. Podane na rys. 5.39 wartości częstotliwości odpowia¬ 
dają nastawom n i = 123, n 2 = 45, n 3 = 67, « 4 = 89, przy których otrzymuje 
się częstotliwość wyjściową f 0 = 12,3456789 MHz. 

5.6.2. Demodulatory częstotliwości 

W stanie synchronizmu pętli PLL generator VCO powtarza zmiany częstot¬ 
liwości wejściowej. Zmiany częstotliwości generatora VCO są bezpośrednim 
wynikiem zmian napięcia na jego wejściu. Gdy sygnał wejściowy jest zmo¬ 
dulowany częstotliwościowo i pętla PLL będzie nadążała za zmianami 
częstotliwości wejściowej, napięcie przestrajające generator VCO będzie 
przebiegiem obrazującym zmiany częstotliwości wejściowej. Występuje więc 
demodulacja częstotliwości przebiegu wejściowego. Schemat blokowy de¬ 
modulatora częstotliwości jest przedstawiony na rys. 5.40. 



Rys. 5.40. Schemat blokowy 
demodulatora częstotliwości 


Przy powolnych zmianach częstotliwości przebiegu wejściowego napię¬ 
cie wyjściowe demodulatora z pętlą PLL, będącą w synchronizmie z prze¬ 
biegiem wejściowym (<o g = C 0 j), jest zależne tylko od charakterystyki prze- 
strajania generatora YCO i na podstawie wzoru (5.4) może być opisane 
zależnością 


®i(0 - 

= _ Ę - kT 


(5.55) 


Liniowość charakterystyki demodulacji jest bezpośrednio zależna od li¬ 
niowości przestrajania generatora YCO. Ponieważ uzyskanie dużej liniowo- 
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ści przestrajania generatora VCO nie jest trudne, demodulatory z pętlą PLL 
na ogół charakteryzują się zniekształceniami nieliniowymi mniejszymi niż 
demodulatory z dyskryminatorami częstotliwości lub fazy. 

Statyczna transmitancja demodulatora, określana stosunkiem zmian 
napięcia wyjściowego przy zmianach częstotliwości wejściowej, wyznaczona 
z równania (5.55) 

K f (0) = 

jest odwrotnie proporcjonalna do czułości przestrajania generatora VCO. 
W demodulatorach częstotliwości jest korzystne zatem stosowanie małych 
czułości przestrajania generatora VCO w celu uzyskania dużej czułości 
(transmitancji) demodulatora. Zmniejszone przy tym wzmocnienie w pętli 
PLL, zależne od iloczynu transmitancji detektora fazy K d i czułości prze¬ 
strajania K g generatora (5.7), może być skompensowane włączeniem wzma¬ 
cniacza między filtrem a generatorem VCO. 

Zmiany napięcia wyjściowego demodulatora FM przy przebiegach wej¬ 
ściowych zmodulowanych częstotliwościowo wg zależności (5.1 la), są zależ¬ 
ne od transmitancji pętli PLL (5.10). Transmitancja demodulatora częstot¬ 
liwości, określona na podstawie modelu liniowego (rys. 5.2) i równań (5.10) 
z uwzględnieniem, że pulsacja chwilowa przebiegu wejściowego jest pochod¬ 
ną fazy (transformata Laplace’a przebiegu zmian pulsacji ma wtedy postać 
sę t (s)), jest określona zależnością 


« 9 (0 

Ao)(t) 


[Vs/rad] 


(5.56) 




S(Pi(s) 


1 KF(s) 
Yg s + KF(s) 


(5.57) 


Pasmo przenoszenia pętli PLL powinno być większe niż pulsacja prze¬ 
biegu modulującego £2, aby nie występowało durnienie przebiegów modulo¬ 
wanych z dużą pulsacją £2 (patrz p. 5.2). 

Amplituda Aco ź przebiegu modulującego pętlę PLL (dewiacja pulsacji) 
musi być dostatecznie mała, aby pętla nie utraciła synchronizmu z przebie¬ 
giem wejściowym. Zakres zmian Aco ; przy dużej pulsacji modulacji £2 powi¬ 
nien być więc mniejszy niż zakres śledzenia sychronizacji co s (5.36), żeby 
nie wywołać dużych zakłóceń na wyjściu demodulatora (p. 5.3.2). Jednak 
przy mniejszej wartości pulsacji przebiegu modulującego zakres dopusz¬ 
czalnych zmian Aco; może być większy. Jest oczywiste, że przy powolnych 
zmianach częstotliwości wejściowej (£2 « 0) dopuszczalny zakres zmian tej 
częstotliwości jest równy zakresowi trzymania synchronizacji f L = cojln 
(5.5, 5.21, 5.34). 
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Rys. 5.41. Obszar dopuszczal¬ 
nej dewiacji Aoa,- sygnału wejścio¬ 
wego demodulatora FM z pętlą 
PLL 



Rys. 5.42. Schemat ideowy układu PLL typu NE561 firmy Signetics [11] 

Dla pętli PLL bez filtru wartości m Ł i w s są jednakowe, dlatego w demo¬ 
dulatorze FM z taką pętlą PLL maksymalna amplituda dewiacji jest równa 
zakresowi trzymania synchronizacji (co Ł — K), niezależnie od częstotliwości 
przebiegu modulującego. Natomiast w demodulatorze FM z filtrem, 


5. Pętla sprzężenia fazowego (PLL) 


364 


zakres śledzenia synchronizacji co s może być znacznie mniejszy niż zakres 
trzymania synchronizacji c o L . Dopuszczalna dewiacja Aa) f sygnału wejścio¬ 
wego będzie więc zależna od pulsacji Q przebiegu modulującego. Dla pętli 
PLL z filtrem całkującym lub proporcjonalno-całkującym dopuszczalna 
dewiacja sygnału wejściowego przy średnich szybkościach [6] musi być 
mniejsza niż 

Aoii < (5.58) 

przy czym Q n jest pulsacją naturalną pętli PLL wyznaczoną z zależności 
(5.18) i z tabl. 5.2. Dla układu PLL z filtrem proporcjonalno-całkującym 
Ql — Kjx 2 , zakres trzymania synchronizacji co L = K, a zakres śledzenia 
zmian pulsacji sygnału wejściowego co s = Kx 2 /x 1 (5.36). Na rysunku 5.41 
jest wykreślony obszar dopuszczalnej dewiacji Aa); sygnału wejściowego, 
przy których pętla PLL nie traci synchronizacji. 

Na rysunku 5.42 jest przedstawiony schemat ideowy układu PLL typu 
NE561 firmy Signetics, a na rys. 5.43 schemat demodulatora FM z tym 
układem. Układ NE561 zawiera generator VCO typu Bowesa (opis gene¬ 
ratora przedstawiono w p. 4.6.4 i 4.5.2), detektor fazy z układem mnożą¬ 
cym (tranzystory T 9 , T in i T xs ), wzmacniacz (T 10 , ^19 i T 2S ) 

oraz dodatkowy układ mnożący, który może być stosowany do detekcji 
synchronizmu lub do demodulacji AM. Częstotliwość własna generatora 
VCO jest zmieniana w granicach od kilku kHz do 30 MHz pojemnością 
C 0 . Na wyjściu demodulatora FM (rys. 5.43) umieszczono również filtr 
deemfazy. 



Rys. 5.43. Schemat demodulatora FM z układem NE561 firmy Signetics [11] 
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5.6.3. Modulatory fazy 

Przesunięcie fazy między przebiegiem wejściowym a wyjściowym może być 
dokonywane w układzie PLL zawierającym sumator napięcia umieszczony 
między detektorem fazy a filtrem (rys. 5.44a) lub między filtrem a genera¬ 
torem VCO (rys. 5.44b). Jak wiadomo, stałe przesunięcie fazy w pętli PLL 
z układem mnożącym jako detektorem fazy wynosi 7t/2. Dodatkowe prze¬ 
sunięcie fazy jest związane z błędem fazy ę e i zależy od wzmocnienia w pę¬ 
tli oraz częstotliwości różnicowej Af. Przy A/= 0 napięcie sterujące genera¬ 
tor YCO i błąd fazy ę e są zerowe. Jeżeli napięcie modulujące u m będzie 
różne od zera, to w celu utrzymania synchronizmu w pętli wartość napię¬ 
cia modulującego będzie kompensowana napięciem detektora fazy. Zmieni 
się przy tym w układzie błąd fazy ę e . Zatem faza przebiegu wyjściowego 
będzie zależna nie tylko od częstotliwości różnicowej Af, lecz także od 
napięcia modulującego u m . Przy stałej częstotliwości wejściowej zmiana 
fazy przebiegu wyjściowego zależna więc będzie jedynie od napięcia modu¬ 
lującego u m . 



Rys. 5.44. Modulator fazy: a) z sumatorem przed filtrem; b) z sumatorem za filtrem 


Zależność fazy przebiegu wyjściowego ę 0 od napięcia modulującego u m 
wyznaczamy z modelu liniowego pętli PLL (rys. 5.2), po uwzględnieniu 
w ni m sumatora napięcia włączonego wg rys. 5.44. Po pominięciu przesunię¬ 
cia fazy zależnego od rodzaju stosowanego detektora fazy oraz po pominię¬ 
ciu stałego błędu fazy ę e w pętli wynikającego ze stałej częstotliwości wej¬ 
ściowej ( (p e = Aco/K; zależność (5.20)), fazę przebiegu wyjściowego dla mo¬ 
dulatora z rys. 5.44a można określić następująco: 

1 1 KF(s') 


a dla modulatora fazy z rys. 5.44b 
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= “" W WW m = “’ W J K, s + JEFW (5 ' 59b) 

Pasmo przenoszenia pętli PLL powinno być większe niż częstotliwość 
przebiegu modulującego u m (t), aby nie występowało tłumienie modulacji 
fazy przebiegu wyjściowego (p. 5.2). 

Przy powolnych zmianach napięcia modulującego u m (t) zmiany fazy 
przebiegu wyjściowego w obu modulatorach są jednakowe (gdy i<(0) = 1) 
i zależne od charakterystyki detektora fazy, tj. 

<Po=U m -±- (5.60) 

Liniowość modulatora fazy jest zależna od liniowości detektora fazy 
(p. 5.4). Z tego też względu w modulatorach fazy jest celowe stosowanie 
detektorów o liniowej charakterystyce przejściowej u d (ę e ). 


10k 



Na rysunku 5.45 jest przedstawiony modulator fazy z układem scalo¬ 
nym NE561 oraz układem wzmacniacza różnicowego, dopasowującym po¬ 
ziom napięcia sygnału modulującego do poziomu napięcia wyjściowego de¬ 
tektora fazy w układzie scalonym, w celu ich zsumowania. Schemat ideowy 
układu scalonego NE561 zamieszczono na rys. 5.42. 
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5.6.4. Demodulatory amplitudy 

Przebieg napięcia zmodulowany amplitudowo opisuje się zależnością 

u L (t) = U N ( 1 + mU M cosco M t)cost2t = 

— U N cosQt + 0,5mU M cos(£2 — (o M )t + 0,5mU M cos(Q + co M )t 

(5.61) 

przy czym U N , Q - amplituda i pulsacja przebiegu modulowanego; (J M , co M 
- amplituda i pulsacja przebiegu modulującego; m - wskaźnik głębokości 
modulacji. 

Jeżeli przebieg wejściowy zmodulowany amplitudowo doprowadzi się 
do układu mnożącego wraz z przebiegiem 

u 2 (t ) = U s cos(Qt + <p) (5.62) 

to otrzyma się przebieg wyjściowy 

u 0 {t) = u^t) • u 2 (t) = 

= 0,5U s Uf,cosę + 0,5mU s U M cos(p ■ cosc o M t + 

+ Q ,5U$UjqCOs(2.Qt + ę>) + 

+ 0,25/nC/ s ł7 M {cos[(2f2 - co M )t + ę] + 

+ cos[(2£? + co M )t + ę]} (5.63) 

Przebieg wyjściowy zawiera składowe sumacyjne o dużych częstotliwo¬ 
ściach, które można odfiltrować w filtrze dolnoprzepustowym, oraz składo¬ 
we różnicowe 

u A (t) = 0,5U s U N co&(p (5.64a) 

u B (t) = 0,5mU s U M cos(pcosw M t (5.64b) 

zawierające składową stałą u A (t) i składową zmienną u B (t). Sygnał u B (t) jest 
odwzorowaniem pierwotnego sygnału modulującego. Składowa stała i am¬ 
plituda składowej zmiennej zależą od przesunięcia fazowego (cos<p) między 
przebiegiem modulowanym i przebiegiem pomocniczym u 2 {t). Celowe jest 
więc, aby przesunięcie fazowe ę między tymi przebiegami było jak najmniej¬ 
sze (wtedy cos<p 1), aby napięcie wyjściowe było duże. 

Z wyprowadzonych zależności wynika, że sygnały u A (t) i u B (t) powstają 
na wyjściu w wyniku sterowania układu mnożącego dwoma sygnałami zsyn¬ 
chronizowanymi ze sobą. Dlatego też układy wykorzystujące ten sposób 
odzyskiwania pierwotnych sygnałów są nazywane detektorami synchroniczny¬ 
mi. Przedstawiona metoda może być stosowana do demodulacji amplitudy. 
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W układzie demodulatora amplitudy pomocniczy sygnał u 2 (t) może być 
uzyskany z napięcia wejściowego u t (t) przez odfiltrowanie przebiegu modu¬ 
lowanego w filtrze selektywnym. Jako filtru selektywnego można użyć pętlę 
PLL. Wiadomo jednak, że gdy detektorem fazy w pętli PLL jest układ 
mnożący, to stałe przesunięcie fazy między przebiegiem wejściowym i wyj¬ 
ściowym wynosi n/2. Zgodnie z zależnością (5.64) należy więc zastosować 
dodatkowy przesuwnik fazy nil w układzie pętli PLL, aby przesunięcie fazy 
między przebiegiem modulowanym, zawartym w m 1 (2), a przebiegiem u 2 (t) 
było jak najmniejsze (p. 5.4). 

Schemat demodulatora amplitudy z pętlą PLL, układem mnożącym 
i przesuwnikiem fazy, zrealizowanym z użyciem układów cyfrowych, jest 
przedstawiony na rys. 5.46. Na rysunku 5.47 przedstawiono inny demodula¬ 
tor amplitudy, z układem scalonym NE 561 firmy Signetics. Schemat układu 
NE561 przedstawiono na rys. 5.42. Dodatkowe przesunięcie fazy o 90° 
w tym demodulatorze jest zrealizowane z zastosowaniem przesuwnika fazy 
z elementami RC. 





Filtr selektywny 


Rys. 5.46. Demodulator 
amplitudy z pętlą PLL 



Rys. 5.47. Demodulator amplitudy z układem scalonym NE561 firmy Signetics [11] 
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PROBLEMY i ZADANIA 


1. Wyznaczyć zakres trzymania synchronizacji w pętli PLL (rys. 5.1) z detektorem fazy o sinu¬ 
soidalnej charakterystyce przejściowej (5.3b) i filtrem proporcjonalno-calkującym 
(rys. 5.3b). Wykonać obliczenia dla U dmax = 5 V i czułości przestrajania generatora VCO 
100 kHz/V. Jak zmieni się zakres trzymania synchronizacji w pętli PLL, gdy między filtrem 
a generatorem VCO umieścimy ogranicznik napięcia o poziomie ograniczania ± 0,7 V? 

2. Wyznaczyć wzmocnienie K w pętli PLL dla układu jak w zadaniu 1. 

3. Dla pętli z detektorem fazy i filtrem jak w zadaniu 1 wyznaczyć wzmocnienie K w pętli 
gdy częstotliwość generatora VCO określona jest zależnością f g = / 0 (1 + k g u g ), przy czym 
k g = 0,1 [1/V] jest względną czułością przestrajania generatora VCO. Częstotliwość własna 
generatora f Q zależy od pojemności C i jest określona wzorem f 0 = kJC, gdzie k 1 — 
— 50 [MHz/pF]. Wykonać obliczenia dla C — 500 pF. Jak zmieni się wzmocnienie w pętli 
przy C = 100 pF? 

4. Wyznaczyć elementy filtru proporcjonalno-całkującego dla układu PLL jak w zadaniu 3, 
pracującego jako demodulator częstotliwości przy częstotliwości przebiegu wejściowego 
f = 500 kHz. Zakres częstotliwości modulujących Q/2n — 0-5 kHz. Dopuszczalna nierów- 
nomierność charakterystyki amplitudowo-częstotliwościowej w paśmie przepustowym wy¬ 
nosi 3 dB. Tłumienie dla sygnałów o częstotliwości modulującej Q/2n = 20 kHz powinno 
być większe od 10 dB. Jak zmienią się elementy filtru i generatora VCO, gdy częstotliwość 
przebiegu wejściowego wzrośnie dwukrotnie, tj. gdy f = 1 MHz? 

5. Wyznaczyć zakres trzymania, chwytania i śledzenia synchronizacji dla danych z zadania 4. 
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PROSTOWNIKI SIECIOWE 


6.1 . RODZAJE PROSTOWNIKÓW I ICH PARAMETRY 

Większość urządzeń elektronicznych jest zasilana z publicznej sieci o typo¬ 
wym napięciu 220 V (niekiedy 110/120 V) i częstotliwości 50 Hz (w Europie, 
natomiast w USA 60 Hz). W zasilaniu pośredniczy prostownik zamieniający 
napięcie zmienne na napięcie stałe o możliwie małych tętnieniach. Prosto¬ 
wnik zwykle zawiera transformator, układ prostowniczy i filtr. Transfor¬ 
mator służy do uzyskania napięcia (napięć), które bezpośrednio będzie pros¬ 
towane i na ogół ma przekładnię obniżającą, gdyż napięcia potrzebne do 
zasilania urządzeń elektronicznych zwykle są stosunkowo małe. Ważną 
funkcją transformatora jest izolowanie galwaniczne prostownika i zasila¬ 
nych układów od sieci. Z reguły w urządzeniach małej i średniej mocy są 
używane prostowniki diodowe i tylko one są omawiane w tym rozdziale. 
W urządzeniach dużej mocy są stosowane różnego typu prostowniki tyrys¬ 
torowe, w tym również prostowniki wielofazowe oraz układy umożliwiające 
regulację napięcia zmianą kąta przepływu prądu. 

Prostowniki zawierają filtry wygładzające tętnienia. Filtr (pierwsze og¬ 
niwo filtru i pierwszy element tego ogniwa) wywiera zasadniczy wpływ na 
pracę elementów prostujących. Obecnie poza filtrami stosuje się często ukła¬ 
dy stabilizatorów napięcia, których działanie w znacznym stopniu przyczy¬ 
nia się również do zredukowania tętnień. Zastosowanie układów stabilizują¬ 
cych bynajmniej nie oznacza eliminacji filtru z układu prostownika. Filtry, 
chociaż na ogół w szczątkowej postaci, są nadal stosowane, gdyż napięcie 
doprowadzane do stabilizatora powinno być wstępnie już stosunkowo dob¬ 
rze wygładzone. 
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Rys. 6.1. Prostowniki z obciążeniem rezystancyjnym: a) jednopołówkowy; b) dwupo- 
łówkowy z dzielonym uzwojeniem transformatora; c) dwupołówkowy w układzie łado¬ 
wania baterii galwanicznej 


W dalszych częściach rozdziału są omówione dwa zasadnicze rodzaje 
prostowników - z filtrem o wejściu pojemnościowym i z filtrem o wejściu 
indukcyjnym. Pożyteczne jest jednak wstępne przedstawienie również zwyk¬ 
łych układów prostowniczych z obciążeniem rezystancyjnym. Trzy elemen¬ 
tarne układy prostownicze z obciążeniem rezystancyjnym przedstawiono na 
rys. 6.1. Układ a) jest prostownikiem jednopołówkowym, a b) prostowni¬ 
kiem dwupołówkowym. Obok układów zamieszczono przebiegi napięcia 
i prądu wynikające z prostowania wejściowej SEM sinusoidalnej 

e i — E M sm(cot) = E M sin(2nt/T) (6.1) 

Zwykle przyjmuje się, że charakterystyka prądowo-napięciowa diody składa 
się z dwóch liniowych odcinków, ponadto wobec małej częstotliwości sieci 
pomija się inercyjność diody prostowniczej. W analizie zwykłych prosto¬ 
wników sieciowych przyjmuje się również daleko posuniętą idealizację 
transformatora, który uważa się za urządzenie liniowe, o znikomo małej in- 
dukcyjności rozproszenia i dużej indukcyjności głównej. W konsekwencji 
przyjmuje się, że przebiegi napięcia i prądu po wyprostowaniu składają 
się z połówek sinusoidy. Dlatego można przyjąć przybliżone określenia 
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wartości średnich napięcia wyjściowego U 2 i prądu wyjściowego I 2 - dla 
układu jednopołówkowego 

U 2 = E M /n; I 2 = UJR 0 (6.2) 

i dla układu dwupołówkowego dwukrotnie większe 

U 2 = 2EJn\ I 2 = U 2 /R q (6.3) 

Największy chwilowy prąd I DM płynący przez diody i rezystancję obciąże¬ 
nia R 0 w obu układach jest identyczny 

Idm = E M ! r o (6-4) 


Przybliżenia polegają na pominięciu spadków napięcia na wewnętrznej rezy¬ 
stancji układu prostowniczego. Rezystancja wewnętrzna prostownika jest 
pewną wielkością zastępczą, równą sumie średniej rezystancji przewodzą¬ 
cych elementów prostowniczych oraz rezystancji uzwojeń transformatora 
sprowadzonych do obwodu wtórnego (przy ew. uwzględnieniu rezystancji 
przewodów doprowadzających i wewnętrznej rezystancji sieci zasilającej). 

Układy a) i b) nie mają większego znaczenia praktycznego, są jednak 
podstawowymi układami do budowy prostowników z filtrami. Znaczenie 
praktyczne ma układ dwupołówkowy z rys. 6.1c, którego obciążeniem jest 
zespół składający się ze źródła napięciowego U 20 i małej rezystancji R 20 
- zespół ten może np. reprezentować baterię akumulatorową ładowaną 
z prostownika. 

Zachodzi istotna różnica między układami a) i b), a układem c). 
W układach a) i b) prądy wyjściowe płyną bezpośrednio po tym, jak napię¬ 
cie wyprostowane narasta od początkowej wartości zerowej i są proporc¬ 
jonalne do chwilowej wartości tego napięcia. Natomiast w układzie c) prąd 
wyjściowy i 2 zaczyna płynąć dopiero po przekroczeniu przez napięcie wy¬ 
prostowane napięcia U 20 i nie jest proporcjonalny do napięcia wyprostowa¬ 
nego, lecz do różnicy e x — U 20 w zakresie e x > U 20 , co wyraża zależność 


g 2 

*S + *20 


(6.5) 


przy czym R s - wewnętrzna rezystancja prostownika (złożona z rezystancji 
diod prostujących, rezystancji zastępczej uzwojeń transformatora i ew. z re¬ 
zystancji sieci zasilającej). Ponieważ suma rezystancji R s + R 20 może być 
bardzo mała, impulsy prądu i 2 mogą być bardzo duże - ich szczytową war¬ 
tość I DM określa wzór (por. wzór (6.4)) 


*Af — ^20 


l DM 


*5 + *20 


( 6 . 6 ) 
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Kąt 20, zaznaczony na rys. 6.1c jest nazywany kątem przepływu prądu. 
Przyjmuje się zwykle przybliżenie, że napięcie wyjściowe u 2 w czasie prze¬ 
pływu prądu jest stałe (gdyż napięcie U 20 nie zmienia się wyraźnie w czasie 
jednego cyklu ładowania, a rezystancja R 2Q może być bardzo mała). Kąt 9 
można zatem określić następująco 

0 = arccos ^ 20 (6.7) 

e m 

Te rozważania (dotyczące układu prostownika pracującego na obciążenie 
ze źródłem napięcia stałego) są ważne nie tylko dlatego, że jest to układ 
użyteczny, lecz również dlatego, że układ ten przybliża działani e najbar¬ 
dziej rozpowszechnionego prostownika - z filtrem o wejściu pojemnościo¬ 
wym. 

Następne części rozdziału zawierają przybliżoną analizę dwóch podsta¬ 
wowych układów prostowniczych, służącą wyznaczeniu ich głównych para¬ 
metrów: współczynnika wykorzystania napięcia prostowanego wyrażanego 
stosunkiem napięć U 2 /E M , współczynnika zawartości tętnień wyrażanego 
stosunkiem napięcia tętnień U t do napięcia U 2 , wartości średniej prądu wyj¬ 
ściowego I 2 , powtarzającej się wartości szczytowej prądu diody I DM , warto¬ 
ści szczytowej pojedynczego impulsu prądu diody Im (prądu udarowego) 
oraz wartości maksymalnej napięcia polaryzacji zwrotnej diody U DR . 

6.2. PROSTOWNIKI Z FILTRAMI O WEJŚCIU POJEMNOŚCIOWYM 

Przykłady prostowników diodowych współpracujących z filtrem o wejściu 
pojemnościowym są przedstawione na rys. 6.2. Najczęściej stosuje się układ 
dwupołówkowy przedstawiony na rys. 6.2b w wersji z podwójnym symet¬ 
rycznym uzwojeniem wtórnym transformatora, zapewniającym SEM ozna¬ 
czone identycznym symbolem e 2 , przesunięte wzajemnie o kąt n. 

Prostowniki z rys. 6.2 są wyposażone w elementarny filtr w postaci 
dużej pojemności C, zwierającej składowe tętnień do masy. Działanie tej 
pojemności można też tłumaczyć jako polegające na utrzymywaniu mo¬ 
żliwie stałej wartości napięcia u 2 w czasie przerw między impulsami prądów 
ładujących kondensator. Można również użyć filtru LC wieloogniwowego, 
jak to pokazano na rys. 6.3 dla prostownika dwupołówkowego. Zasto¬ 
sowanie wielu ogniw filtru ma na celu lepsze odfiltrowanie tętnień z na¬ 
pięcia wyprostowanego. Liczba ogniw filtru nie ma większego znaczenia 
dla pracy diod prostujących, gdyż zwykle pojemność C wybiera się tak 
dużą, a rezystancja R s (przez którą pojemność jest ładowana) jest tak 
mała, że nawet w najprostszych układach z filtrem szczątkowym prosto¬ 
wanie jest zbliżone do prostowania szczytowego i napięcie na pojemności 
jest prawie stałe. 
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Rys. 6.2. Prostowniki z obciążeniem pojemnościowo-rezystancyjnym: a) jednopołówko- 
wy; b) dwu połówkowy; c) trójfazowy jednopołówkowy; d) trójfazowy dwupołówkowy 
(nazywany sześciofazowym) 
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Rys. 6.3. Filtr LC dla układu 
prostownika dwu połówkowe¬ 
go z rys. 6.2b 


Idealizowane przebiegi napięcia wyjściowego u 2 i prądów diod i dl , i d2 , 
występujące w prostowniku dwupołówkowym z rys. 6.2b, są pokazane na 
rys. 6.4. Wykresy są reprezentatywne dla prostownika o wewnętrznej rezys¬ 
tancji R s bardzo małej w porównaniu z rezystancją obciążenia R 0 . W takim 
prostowniku napięcie u 2 praktycznie powtarza przebieg wyprostowanej 
SEM | e 1 1, na odcinku od punktu A do B. W tym czasie napięcie | e 2 \ jest 
jednak nieco większe od u 2 , dzięki czemu pojemność C jest ładowana impul¬ 
sem prądu, zanikającym w punkcie B, gdy napięcie u 2 zrównuje się z maleją¬ 
cą SEM | c A |. Następuje okres odłączenia obwodu wyjściowego od transfor¬ 
matora, wówczas pojemność C rozładowuje się (w układzie z rys. 6.2b 
zachodzi rozładowanie wykładnicze ze stałą czasową R 0 C ). W przybliżeniu 
tak samo przebiega proces rozładowania w filtrach wieloogniwowych, gdyż 
przy dużej pojemności na wejściu filtru występuje już praktycznie napięcie 
stałe, tzn. można w przybliżeniu przyjąć, że przez indukcyjność L pierw¬ 
szego ogniwa filtru płynie taki sam prąd, jak przez rezystancję obciążenia 
R a . Oczywiście, występują pewne tętnienia prądu i napięcia wyjściowego 
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Rys. 6.4. Przebiegi prądów i napięć w prostowniku dwupolówkowym z rys. 6.2b 

- są one zwykle małe w porównaniu z wartościami średnimi prądu I 2 
i napięcia U 2 , ale jednocześnie mogą być jeszcze o wiele za duże jak na 
wymagania stawiane źródłom zasilającym. Stąd dwoistość interpretacji: 
przy pewnych obliczeniach przyjmuje się, że napięcie u 2 jest stałe i zastępuje 
się je wartością średnią U 2 , przy innych zaś - uwzględnia się zmiany napię¬ 
cia u 2 (zwykle interpretując je jako tętnienia o wartości międzyszczytowej 
U t , występujące na tle składowej średniej U 2 ). Na rysunku 6.4 tętnienia 
narysowano z pewną przesadą jako duże, żeby w ogóle można było je 
narysować. 

Przebieg napięcia na wyjściu prostownika można obliczyć różnymi me¬ 
todami. Ponieważ zwykle chodzi tylko o określenie wartości średniej napię¬ 
cia U 2 i wartości międzyszczytowej tętnień U t , i nie jest wymagana duża 
dokładność, stosuje się różnego rodzaju przybliżenia. Najprostsze polega na 
zastąpieniu rzeczywistego przebiegu u 2 przebiegiem piłokształtnym, jak na 
rys. 6.5a. Przybliżenia tego użyto w p. 2.4.2 podczas analizowania diodo¬ 
wych układów detekcyjnych, które są w istocie odmianą układów prostow¬ 
niczych. Przybliżenie znajduje zastosowanie przy bardzo małym stosunku 
rezystancji ładowania do rezystancji rozładowania pojemności R s /R 0 , gdy 
wskutek silnego ładowania i słabego rozładowywania pojemności odcinek 
AB (rys. 6.4) jest bardzo krótki i może być zastąpiony skokowym przyros¬ 
tem napięcia U t . Przybliżenie to może być uogólnione na prostowniki jedno- 
połówkowe i wielofazowe przez określenie liczby m impulsów prądu ładują¬ 
cych pojemność wejściową filtru w ciągu jednego okresu (dla prostownika 
dwupołówkowego m = 2, jednopołówkowego m = 1, trójfazowego jedno- 
połówkowego m = 3, trójfazowego dwupołówkowego m — 6 itd.). Ponieważ 
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Rys. 6.5. Przybliżone przebiegi: a) napięcia na pojemności; b) impulsu prądu diody ładu¬ 
jącego pojemność - stosowane w analizie układów prostowniczych z filtrem o wejściu 
pojemnościowym 


można przyjąć, że napięcie u 2 osiąga w szczycie wartość równą E M , to 
zmniejszanie się napięcia w 2 w czasie rozładowania można opisać zależnością 


«2 



( 6 . 8 ) 


(zakładając odczyt czasu od chwili skoku napięcia). 

Napięcie międzyszczytowe tętnień jest równe zmianie w 2 , jaka zachodzi 
w czasie t = Tjm. Przy dużej pojemności C (spełniającej warunek 
R a C » T/m) tętnienia mogą być bardzo małe 




~ Em 


mR n C 


(6.9) 


Wartość średnia napięcia wyprostowanego jest zbliżona do E l 


M 


U 2 



2 mR n C 


E 


M 


( 6 . 10 ) 


Gdy zwiększa się obciążenie prostownika (tzn. gdy zmniejsza się rezys¬ 
tancja R a i zwiększa się pobór prądu I 2 ), kondensator wejściowy filtru roz¬ 
ładowuje się bardziej, co wpływa zarówno na napięcie U 2 , jak i na U t . 
Względna zmiana napięcia wyjściowego U 2 jest jednak mała, natomiast mo¬ 
że powiększyć się znacznie napięcie tętnień U t . Zależność tętnień od poboru 
prądu można uwypuklić przez podstawienie do wzoru (6.9) określenia 
h = U 2 /R 0 « E m /R 0 , otrzymuje się wtedy wzór 

T _ = _h 

mC mfC 


U t » I 2 


( 6 . 11 ) 
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Względną zawartość tętnień w napięciu zasilającym UJ U 2 nazywa się 
współczynnikiem tętnień (zawartości tętnień ) 


E7 f T 1 

U 2 ~ /wi? 0 C mfR 0 C 


( 6 . 12 ) 


W przedstawionym przybliżonym ujęciu nie występuje rezystancja i? s , 
o której jedynie założono, że jest pomijalnie mała. To założenie jest na ogół 
do przyjęcia przy małych i średnich obciążeniach prostowników. Przy obcią¬ 
żeniach dużych wpływ rezystancji wewnętrznej prostownika ujawnia się 
zmniejszeniem wartości napięcia U 2 ■ Wpływ rezystancji R s wynika z we¬ 
wnętrznego spadku napięcia przy przepływie impulsów prądu ładującego 
pojemność. Impulsy prądu, mające w ogóle dużą amplitudę, jeszcze się po¬ 
większają przy silnym rozładowywaniu kondensatora. Dlatego wewnętrzny 
spadek napięcia pod wpływem rosnącego obciążenia prostownika zwiększa 
się i może stać się znaczny nawet przy małej rezystancji R s . Wpływ rezystan¬ 
cji R s można uwzględnić przy założeniu, że pojemność C jest tak duża, że 
napięcie u 2 w czasie ładowania nie zmienia się i jest równe U 2 (jest to przypa¬ 
dek podobny do ładowania akumulatora o małej rezystancji wewnętrznej). 
To założenie umożliwia traktowanie impulsu prądu diody i d jako symetrycz¬ 
nego impulsu cosinusoidalnego o kącie przepływu 20 (rys. 6.5b), przy czym 


0 = arccos 



(6.13) 


Można następująco określić zmianę ładunku A Q wynikającą z rozładowa¬ 
nia kondensatora C 


AQ = U t C = 


u 2 t 

mR 0 


= U 2 


2n 

mcoR 0 


(6.14) 


W stanie ustalonym taki sam ładunek jest wprowadzany do kondensatora 
w czasie ładowania impulsem prądu i d , a więc 


+ 9 

1 f 2 

A Q = — i d (rot) d(cot) = — 
O) J co 

-9 


+ 0 

E^ cos c ot U 2 

. ^ 

o 


Ącot) = 


2Ęk 

coR s 



(6.15) 


Po przyrównaniu do siebie obu ładunków i po zastosowaniu wzoru 
(6.13) otrzymuje się równanie, w którym r\ v — U 2 /E M 


(— + arccos^ rj v - (1 - rj%) 112 = 0 

\m R a ) 


(6.16) 
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Wykresy współczynnika wykorzystania napięcia r\ v reprezentującego 
napięcie wyjściowe zredukowane do SEM Emi sporządzone na podstawie 
równania (6.16), są przedstawione na rys. 6.6. Współczynnik wykorzystania 
napięcia zmniejsza się wraz ze zwiększaniem stosunku rezystancji R s /R 0 , 
przy czym zmniejszanie się t] v jest szczególnie szybkie w zakresie małych 
stosunków R s /R a . Najszybciej maleje ri v w prostowniku jednopołówkowym 
(m — 1), co jest oczywiste, gdyż w tym prostowniku na każdy okres przy¬ 
pada tylko jeden impuls prądu uzupełniający ładunek w kondensatorze. 
Wyraźne są zalety prostowników dwupołówkowych i wielofazowych, w któ¬ 
rych dzięki częstszemu ładowaniu pojemności wykorzystanie napięcia jest 
większe. . 



Rys. 6.6. Współczynnik wykorzy¬ 
stania napięcia jako funkcja sto¬ 
sunku rezystancji R s /R 0 


Równanie (6.16) można przekształcić do postaci umożliwiającej okreś¬ 
lenie zależności napięcia wyjściowego od prądu obciążenia I 2 = U 2 /R 0 


- f - = [(1 - ni ) 1 ' 2 - Vv arccos r/ v ] — 
l u x 


(6.17) 


przy czym 


I M — 



(6.18) 


jest to maksymalny prąd szczytowy, jaki może popłynąć przez diodę przy 
zwarciu wyjścia, w wyniku oddziaływania SEM Em na rezystancję we¬ 
wnętrzną R s , jako jedyną rezystancję występującą w obwodzie diody. Im¬ 
puls prądu ładowania o takiej wartości szczytowej może również wystąpić 
w chwili włączenia prostownika do sieci, gdy napięcie na kondensatorze jest 
jeszcze równe zeru. Dlatego prąd Ar jest nazywany prądem udarowym (lub 
niepowtarzającym się prądem szczytowym). Prąd Im jest ważnym paramet- 
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rem diody, jego wartość dopuszczalna powinna być duża, wielokrotnie 
większa niż szczytowa wartość prądu ładowania I DM w typowych warun¬ 
kach ciągłej pracy elementu prostującego. Obecnie coraz częściej określa się 
prąd diody jako wartość dopuszczalną przy przepływie ciągłym, tzn. jako 
wartość prądu stałego. 



Rys. 6.7. Współczynnik wykorzystania napięcia jako funkcja stosunku prądów / 2 // M 
- wykresy przedstawiają również zależność napięcia wyjściowego od prądu obciążenia 
w postaci unormowanej 

Wykresy współczynnika t] v reprezentującego zredukowane napięcia U 2 , 
na podstawie równania (6.17), są przedstawione na rys. 6.7. Prąd obciąże¬ 
nia I 2 występuje jako zmienna zredukowana do prądu Im- Z wykresów wy¬ 
nika, że rezystancja wyjściowa prostownika nie jest bynajmniej wielkością 
stałą i że napięcie wyjściowe zmniejsza się pod wpływem obciążenia szcze¬ 
gólnie szybko przy małym poborze prądu. Te wnioski pokrywają się zresztą 
z wnioskami dotyczącymi wykresów z rys. 6.6. 

Omówione drugie przybliżone ujęcie również nie wyczerpuje wszystkich 
problemów związanych z prostownikami współpracującymi z filtrami o wej¬ 
ściu pojemnościowym. W tym ujęciu nie występuje w ogóle pojemność C, 
o której zakłada się jedynie, że jest bardzo duża. Dlatego przy projekto¬ 
waniu układów prostowniczych używa się jeszcze innych zależności, a wśród 
nich wykresów przedstawionych na rys. 6.8, sporządzonych na podstawie 
dokładniejszych obliczeń numerycznych z uwzględnieniem wpływu pojem¬ 
ności C. Posługując się wykresami można wyznaczyć współczynnik wyko¬ 
rzystania napięcia »i współczynnik tętnień k t dla układów prostowników 
jedno- i dwupołówkowych, przy różnym obciążeniu. Na rysunku 6.9 przed¬ 
stawiono wykres stosunku wartości szczytowej prądu I DM do wartości śred¬ 
niej prądu diody I 2 /m (równej m-tej części prądu wyjściowego, przypadają¬ 
cej na jeden element prostowniczy). Z wykresu wynika, że przy dużych po¬ 
jemnościach prąd szczytowy I DM może być nawet kilkadziesiąt razy większy 
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niż prąd średni płynący przez diodę. W podobny sposób na rys. 6.10 przed¬ 
stawiono stosunek wartości skutecznej I Def i wartości średniej impulsów 
prądu płynących przez pojedynczy element prostowniczy. 



Rys. 6.8. Wykresy obrazujące zależność współczynnika wykorzystania napięcia i współ¬ 
czynnika tętnień od parametrów układów: a) jednopołówkowego (m = 1); b) dwupołów- 
kowego (m = 2) 



0,1 1 10 100 mu)CR 0 1000 


Rys. 6.9. Zależność prądu szczytowego diody od parametrów prostownika 
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Rys. 6.10. Zależność wartości skutecznej impulsów prądu diody od parametrów pros¬ 
townika 


Prąd ładujący kondensator impulsami (rys. 6.4 i rys. 6.5b) ma dużą 
wartość skuteczną, prawie o rząd większą niż wartość średnia. Oznacza 
to wydzielanie wewnątrz prostownika, a zwłaszcza w elementach prostu¬ 
jących, znacznie większej mocy, niż można sądzić na podstawie składowej 
średniej prądu. 

Moc wydzielaną w obciążeniu P D i moc traconą wewnątrz prostowni¬ 
ka P s można określić następująco: 

Pq = ^ 1^2 ~ P S ~ m ^DefPs (6.19a,b) 


więc sprawność energetyczną prostownika rj P można wyrazić wzorem 


Po _ 1 _ 

Po + Ps | , Ps ( m I De f V 
tnPo \ h ) 


( 6 . 20 ) 


Zwiększenie rezystancji R 0 powoduje zwiększenie sprawności t/ P , co 
bezpośrednio wynika ze wzoru (6.20), ale należy również zwrócić uwagę na 
jednoczesne powiększanie się stosunku prądów / Be /// 2 (rys. 6.10), przeciw¬ 
działające wzrostowi sprawności. 

Trzeba powiedzieć, że obliczanie sprawności prostownika według wzoru 
(6.20) nie jest dokładne, gdyż rezystancja R s z reguły nie jest dokładnie 
znana, jest bowiem wielkością wypadkową, reprezentującą łącznie element 
prostowniczy i transformator. Rezystancja wewnętrzna prostownika nie 
jest też wielkością stałą i tylko, gdy jest mała - a tak jest w większości 
przypadków - może być zastąpiona wielkością stałą R s , co uwalnia od 
wielu kłopotów, jakie mogłyby wynikać z zastanawiania się nad istotą 
tej rezystancji i próby jej opisu. Nie od rzeczy będzie zauważyć, że przy 
ścisłej analizie przepływu impulsu prądu w czasie ładowania pojemności 
należałoby ewentualnie uwzględnić również indukcyjność rozproszenia 
transformatora, co znacznie skomplikowałoby problem. Oczywiście sto¬ 
sując programy analizy numerycznej można uwzględnić wiele czynników. 
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w tym bezwładność diody, co może być nawet konieczne podczas prostowa¬ 
nia przebiegów o większej częstotliwości. 

Oprócz najczęściej stosowanego układu dwupołówkowego z dzielonym 
uzwojeniem transformatora (rys. 6.2b) jest stosowany układ z pojedynczym 
uzwojeniem wtórnym, zawierający cztery diody w tzw. układzie mostka 
Graetza przedstawionym na rys. 6.1 la. Przy prostowaniu zawsze przewodzą 
dwie diody (D 1 i D 2 lub D 3 i D A ), więc udział rezystancji diod w rezy¬ 
stancji R s jest dwukrotnie większy niż w układzie z dzielonym uzwoje¬ 
niem transformatora. Jednak udział oporności własnej uzwojenia wtórnego 
transformatora w rezystancji R s może być mniejszy, gdyż pojedyncze uzwo¬ 
jenie wtórne może być nawinięte przewodem o większym przekroju po¬ 
przecznym. 



Rys. 6.11. Odmiany prostowników dwupołówkowych: a) układ Graetza; b) podwajacz 
napięcia w układzie Oelona 


Maksymalne napięcie U DR zwrotnej polaryzacji diod w układzie Graet¬ 
za jest równe E m i to jest główną zaletą tego układu w porównaniu z ukła¬ 
dem o dzielonym uzwojeniu transformatora, w którym maksymalne napię¬ 
cie zwrotnej polaryzacji diod jest równe 2E M . Zaletą układu Graetza jest 
również równość dodatnich i ujemnych połówek SEM dostarczanej przez to 
samo uzwojenie. W układzie z dzielonym uzwojeniem należy liczyć się 
z pewną asymetrią napięć dostarczanych przez oddzielne połówki uzwoje¬ 
nia, przyczyniającą się do powstania dodatkowych tętnień. 

Na rysunku 6.1 lb jest przedstawiony prostownik w układzie Delona. 
Jest to podwajacz napięcia, gdyż umożliwia otrzymanie napięcia stałego 
blisko dwukrotnie większego niż amplituda E m SEM wytwarzanej przez 
pojedyncze uzwojenie wtórne transformatora. Napięcie wyjściowe U 2 jest 
sumą napięć U cl i U C2 na kondensatorach C x i C 2 (zwykle C 1 = C 2 ) łado¬ 
wanych przemiennie przez diody D u D 2 . 

Obliczanie układów prostowniczych na ogół ma charakter obliczeń 
przybliżonych ze względu na niedostępność wielu danych i uproszczenia 
przyjęte przy wyprowadzaniu wzorów opisujących układy prostownicze. 


Przykład 6.1. Obliczyć parametry prostownika dwupołówkowego z dzielonym uzwoje¬ 
niem transformatora (rys. 6.2b) przyjmując, że jest przeznaczony do zasilania stabilizatora 
o napięciu wyjściowym 15 V i prądzie wyjściowym 0,2 A. 
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1. Zakładając, że do prawidłowej pracy stabilizatora jest wymagana różnica napięć co najmniej 
2V, przyjmuje się najmniejsze chwilowe napięcie u 2min = 15 4- 2 = 17 V. Jeżeli przyjąć tętnie¬ 
nia rzędu 10%, to napięcie średnie U 2 = u 2min + UJ2 można obliczyć następująco 

u 2 . 17 

U - 2n0n_ = - 179y 

1 - 0,5 k, 1 - 0,5 • 0,1 


Wówczas U, = k t U 2 = 0,1 • 17,9 = 1,8 V, u 2max = U 2 + UJ2 = 18,8 V. 

2. Wartość E M należy wybrać jako nieco większą niż u 2max , rozsądnie postępując można ją 
określić jako większą o średni spadek napięcia na diodzie U p «0,65 V, zatem 
E m = u 2max + U p & 19,5 V. Współczynnik wykorzystania napięcia można więc ocenić na¬ 
stępująco: r] v = U 2 /E M = 17,9/19,5 = 0,92. 

3. Pojemność C wyznacza się ze wzoru (6.11), przy/= 50 Hz 

I 2 0,2 

C> -=-= 1,1 • 10" 3 F = 1100 jiF 

mfU t 2 ■ 50 ■ 1,8 

4. Najmniejsza rezystancja obciążenia wynosi R 0 — U 2 /I 2 = 17,9/0,2 = 90 Q. Rezystancję R s 
można określić np. ze wzoru (6.16); na podstawie obliczonej przybliżonej wartości r( v = 0,92 
znajduje się R s /R 0 = 0,0142, zatem R s = 1,33 Q. Taka wartość R s jest prawdopodobna, tj. 
można ją zaakceptować i użyć w dalszych obliczeniach. 

5. Szczytową wartość prądu I DM można określić ze wzoru (6.6), ew. modyfikując go przez 
uwzględnienie napięcia na diodzie U 


— 




-u P -u 2 

R s 


19,5-0,65-17,9 

1,33 


= 0,71 A 


Gdyby wykorzystać wykres z rys. 6.9, to przy mcoCR 0 = 2 • 2tc ■ 50 • 1,1 • 10" 3 ■ 90 = 62 
i przy R 0 /Rs & 70, wyznacza się mI DM II 2 & 9, czyli I DM = 9 • IJm = 0,9 A. Wyznaczone 
w różny sposób wartości I DM nie różnią się zbytnio, jak na tak przybliżone obliczenia. 

6. Prąd udarowy określa się z przybliżonego wzoru (6.18) 



19,5 - 0,65 


1,33 


= 14,2 A 


Jest to prąd duży, ale dioda powinna wytrzymać to przeciążenie, trwające zresztą krótko, 
gdyż stała czasowa ładowania pojemności C jest mała, równa R S C = 1,33 • 1,1 * 10" 3 = 
= 1,5 ms, czyli zaledwie ok. 1/14 części okresu. 

7. Określa się przekładnię transformatora 


n = 220 -y/2/ 19,5 = 1/16 

W obliczeniach nie uwzględniono wahań napięcia sieci. 


W realizacji układów prostowniczych należy zapewnić możliwość roz¬ 
ładowania się pojemności przez dołączenie opornika bocznikującego kon¬ 
densator i pozwalającego rozładować kondensator po wyłączeniu prosto¬ 
wnika, np. w czasie ok. 15 s. Może to zapobiec porażeniom, a również 
uszkodzeniom układów dołączanych do wyłączonych i pozornie już nieak¬ 
tywnych zasilaczy. 
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W prostownikach o dużym poborze prądu tętnienia napięcia mogą być 
duże, przy czym ewentualne powiększanie napięcia U 2 , w celu odsunięcia 
zakresu tętnień od dolnej granicy poprawnej pracy stabilizatora współpra¬ 
cującego z prostownikiem, może być nieracjonalne, gdyż zwiększa straty 
mocy w układzie. W takim przypadku może być pożyteczne zastosowanie 
filtru LC jedno- lub dwuogniwowego. Pojedyncze ogniwo filtru LC 
(rys. 6.12) zapewnia tłumienie tętnień w stosunku 


(przyjęto sinusoidalny sygnał tętnień o częstotliwości mf znacznie większej 
niż częstotliwość^, = \/(2k-sJlC ) i pominięto rezystancję uzwojenia dła¬ 
wika R ld ). 


u tt 

Rys. 6.12. Ogniwo filtru LC 

Dla przykładu, przy L = 0,2 H i C = 1000 pF otrzymuje się 
f 0 = 11,25 Hz i przy m = 2,/= 50 Hz tłumienie wynosi |Fj = 0,0128, tzn. 
jest ok. 80-krotne. 

Stosowanie indukcyjności (dławików) jest jednak uciążliwe ze względu 
na ich dużą masę i wymiary, należy się też liczyć ze spadkiem napięcia 
stałego na rezystancji uzwojenia R LD . 
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6 . 3 . PROSTOWNIKI Z FILTRAMI O WEJŚCIU INDUKCYJNYM 

Przy zasilaniu urządzeń dużej mocy stosuje się prostowniki z filtrem 
o wejściu indukcyjnym, umożliwiające znacznie lepsze wykorzystanie 
elementu prostowniczego niż prostowniki z filtrem o wejściu pojem¬ 
nościowym, w których występują chwilowe impulsy prądu o natężeniu 
wielokrotnie większym niż wartość średnia prądu wyprostowanego. 
W prostownikach z filtrem o wejściu indukcyjnym przy dużej indukcyjno¬ 
ści zastosowanego dławika impulsy prądu płynącego przez diody mają 
stałą szerokość i w przybliżeniu prostokątny kształt (mimo sinusoidalnej 
SEM dostarczanej z sieci). Oznacza to możliwość bardzo dobrego wyko¬ 
rzystania elementu prostującego, gdyż do obciążenia może być dostarcza¬ 
ny duży prąd stały, nawet o natężeniu zbliżonym do maksymalnego dopu¬ 
szczalnego prądu diody. 
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Rys. 6.13. Prostownik dwupołówkowy z filtrem o wejściu indukcyjnym: a) układ pod¬ 
stawowy; b) układ z dodatkowym kondensatorem; c) zastosowanie filtru wieloogniwo- 
wego LC 


Właściwości prostowników z filtrem o wejściu indukcyjnym omówimy 
na przykładzie prostownika dwupołówkowego z rys. 6.13a. Przebiegi czaso¬ 
we prądów w tym układzie są przedstawione na rys. 6.14, dla stanu ustalo¬ 
nego układu. Prąd i 2 płynący przez obciążenie składa się z kolejnych impul¬ 
sów prądów i dl , i i2 płynących przez diody D v D 2 , które - co jest cechą 
charakterystyczną dla tego układu - przewodzą na przemian przez pełne 
połowy okresu. 

Kształt impulsów prądowych zależy w stopniu decydującym od in- 
dukcyjności dławika L D . Dla L D = 0 diody są bezpośrednio połączone 



Rys. 6.14. Przebiegi czasowe prądu 4 płynącego przez dławik i obciążenie w układzie 
prostownika z rys. 6.13a, przy trzech różnych wartościach indukcyjności L D 
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z rezystancją R 0 , identycznie jak w układzie z rys. 6.1b. Dla indukcyj- 
ności bardzo dużej, zapewniającej dużą wartość stałej czasowej 
L d /(R s + R 0 ) » T /2, prąd i 2 dzięki stabilizującym właściwościom in- 
dukcyjności jest wygładzany i zmienia się w ciągu okresu wokół wartości 
średniej 


h 


Em ^ Em 

7C “|“ iłj TE 


( 6 . 22 ) 


Odpowiednio, napięcie wyjściowe « 2 waha się w ciągu okresu wokół warto¬ 
ści średniej 



Rq 

Ro + Rs 


Em 



(6.23) 


(dla uproszczenia w dalszych rozważaniach pomija się rezystancję R s wobec 
znacznie większej rezystancji R 0 , nie uwzględnia się również małej rezystan¬ 
cji uzwojenia dławika R LD ). 

Teoretyczną granicą, do której dąży wykres prądu i 2 dla L D dążącym 
do nieskończoności, jest stałe natężenie prądu o wartości określonej wzorem 
(6.22). Oczywiście, nieskończenie duża wartość L D , nawet gdyby mogła być 
zrealizowana, byłaby niepraktyczna, gdyż powodowałaby nieskończenie 
długi czas ustalania się prądu w układzie. W praktyce stosuje się wartości 
L d i stałej czasowej L D /R a dostatecznie duże, aby zmiany prądu i 2 występu¬ 
jące w ciągu okresu były możliwie małe. 

Działanie stabilizujące indukcyjności względem prądu i 2 objawia się 
również zapewnieniem ciągłości tego prądu w chwilach, gdy napięcie wej¬ 
ściowe staje się równe zeru | ej\ — 0. Wówczas następuje przełączenie prą¬ 
du i 2 płynącego przez indukcyjność L D z diody zatykanej do diody sterowa¬ 
nej w kierunku przewodzenia. Chwile przełączenia prądu są zaznaczone na 
rys. 6.14 liniami pionowymi; w tych chwilach nie powstają żadne „szczeli¬ 
ny”, ciągłość prądu bowiem jest wymuszana indukcyjnością, która z tego 
powodu jest nazywana indukcyjnością komutującą. Przy dużych wartościach 
L d prądy płynące przez diody są zbliżone do impulsów prostokątnych mimo 
sinusoidalnej SEM e v 

Duża wartość indukcyjności L D jest oczywiście wielkością względną, 
chodzi bowiem wyłącznie o dużą wartość stałej czasowej LJR 0 , zależną nie 
tylko od L d , lecz również od rezystancji obciążenia R a . Stąd wynika wnio¬ 
sek, że w prostownikach z filtrem o wejściu indukcyjnym napięcie i prąd 
wyjściowy będą wygładzone tym bardziej, im będzie mniejsza rezystancja 
R 0 . Jest to właściwość odwrotna do właściwości prostowników z filtrem 
o wejściu pojemnościowym, w których tętnienia są tym mniejsze, im jest 
większa rezystancja obciążenia. 
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Chociaż nawet mała indukcyjność zapewnia ciągłość przepływu prądu, 
musi być zastosowana indukcyjność L D odpowiednio duża, aby zapewnić 
wymagane małe tętnienia na wyjściu. 

Do oceny tętnień można użyć zapisu wyprostowanej SEM | e±\ działają¬ 
cej na indukcyjność L D połączoną szeregowo z rezystancją R 0 . Na podsta¬ 
wie rozwinięcia w szereg Fouriera dla m > 2 impulsów wyprostowanego 
napięcia przypadających na jeden okres 


, „im . n 4 “ cos (mkcot) 
\e,\ = E M -sm- -- I 


n 


m 


it k = t m 2 k 2 — 1 
Dla prostownika dwnpołówkowego m — 2, zatem 




4 „ 4 

— cos2 (ot — ——cos4cor — ... 
3 15 


(6.24) 


(6.24a) 


Na rezystanq'i obciążenia występuje średnia wartość l e Ł | oraz tętnienia 
wynikające z przefiłtrowania nieskończonej sumy składników opisanych 
wzorami (6.24) i (6.24a). Amplitudy U H poszczególnych składników tętnień 
o częstotliwościach mkco są określone iloczynem amplitud składników sumy 
(6.24) i modułu transmitancji filtru LjyR 0 
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(6.25) 

Względna zawartość składnika tętnień o pulsacji kco może być określo¬ 
na stosunkiem amplitudy do napięcia U 2 równego wartości średniej | e A ] 
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Dla prostownika dwupołówkowego, przy 2 cdL d » R 0 
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(6.26) 
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(6.27) 


Przy dużej indukcyjności zawartość podstawowego składnika tętnień 
(k = 1) o częstotliwości 2 co wynosi k u « R 0 /(3cdL d ), a zawartość następ- 
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nego składnika (k = 2) o częstotliwości 4co wynosi k 2t « R o /(i0(oL D ), czyli 
jest 10-krotnie mniejsza. Składniki o większych częstotliwościach są jeszcze 
mniejsze. Dlatego ocena zawartości tętnień może polegać na uwzględnianiu 
tylko zawartości składnika o częstotliwości podstawowej 2 co 



( przy 2 coL d » R a ) (6.28) 


Wykres k lt w zależności od wartości indukcyjności dławika L D jest za¬ 
mieszczony na rys. 6.15. Tętnienia maleją przy zwiększaniu L D w przybliże¬ 
niu odwrotnie proporcjonalnie. 



Rys. 6.15. Zawartość podstawowego składnika tętnień (jakofunkcja zredukowanej induk¬ 
cyjności L 0 ) dla układu prostownika z rys. 6.13a 


Jako dostatecznie dużą indukcyjność L D można przyjąć pewną wiel¬ 
kość, nazywaną indukcyjnością krytyczną, określaną wzorem 


LjOkr — 


R o 
3 co 




(6.29) 


W praktyce jest wymagana stała czasowa L D /R Q znacznie większa w po¬ 
równaniu z wartością T/20 wynikającą ze wzoru (6.29), dlatego przyjmuje 
się L d » L Dkr . Względna zawartość tętnień przy dużej indukcyjności jest 
odwrotnie proporq'onalna do L D i można ją wyznaczać ze wzoru wynikają¬ 
cego z zależności (6.28) i (6.29) 



(6.30) 
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Na przykład zastosowanie dławika o indukcyjności 20 L Dkr zapewnia zawar¬ 
tość tętnień ok. 1/20. 

Spotyka się interpretację L Dkr jako najmniejszej dopuszczalnej indukcyj¬ 
ności dławika zapewniającej ciągły przepływ prądu i 2 . Twierdzi się też, że jej 
zastosowanie powoduje, że amplituda pierwszej składowej tętnień U u jest 
równa średniemu napięciu U 2 , tzn. k u = 1. Jest to interpretacja błędna, 
gdyż ciągłość przepływu prądu jest zapewniona nawet przy bardzo małych 
indukcyjnościach L D , a zawartość tętnień k u nie sięga jedności, gdyż nawet 
dla L d = 0 zawartość tętnień przy prostowaniu dwupołówkowym jest rów¬ 
na 2/3, co wynika z zależności (6.28) i bezpośrednio z porównania wyrazów 
szeregu (6.24a). Dla L D = L Dkr uzyskuje się k u = 0,55. Niewłaściwa inter¬ 
pretacja indukcyjności L Dkr wynika z bezkrytycznego zastosowania przybli¬ 
żonej postaci, wżoru (6.28). 

Wartość L Dkr zależy od rezystancji R 0 , zatem przewidując zmienne ob¬ 
ciążenie należy określać indukcyjności L Dkr i L D kierując się kryterium dopu¬ 
szczalnych tętnień przy największej wartości R 0 . Jeżeli przewiduje się pracę 
przy bardzo dużej rezystancji obciążenia, a w szczególności pracę bez obcią¬ 
żenia, stosuje się w prostowniku wewnętrzną rezystancję obciążającą wstęp¬ 
nie układ, w celu uniknięcia trudności z doborem dławika o odpowiednio 
dużej indukcyjności. Wprawdzie powoduje to zmniejszenie sprawności, ale 
zapewnia również pewną dodatkową korzystną cechę urządzenia. Prostow¬ 
niki z filtrem o wejściu indukcyjnym są wrażliwe na nagłe zmiany obciąże¬ 
nia, a zwłaszcza na odłączenie obciążenia w czasie pracy prostownika. Na 
dławiku powstaje wówczas duża SEM samoindukcji, dążąca do utrzymania 
przepływu prądu w poprzednim kierunku. Możliwe jest porażenie użytkow¬ 
nika lub uszkodzenie układu wskutek przebicia (wyładowania łukowego). 
Zastosowanie rezystancji wstępnego obciążenia łagodzi te zjawiska. 

W układach prostowników z filtrem o wejściu indukcyjnym często stosu¬ 
je się kondensatory bocznikujące rezystancję obciążenia, a nawet całe ogniwa 
filtrów LC (rys. 6.13b, c). W takich układach filtracja tętnień jest znacznie 
lepsza, zwłaszcza przy dużych rezystancjach obciążenia, gdyż działanie pros¬ 
townika upodabnia się wtedy do działania prostownika z filtrem o wejściu 
pojemnościowym. Prostownik z filtrem LC jest również bardziej odporny na 
nagłe odłączenie obciążenia, ponieważ prąd płynący przez dławik może skie¬ 
rować się do pojemności. Możliwe są jednak oscylacje i uszkodzenia (przebi¬ 
cia diod), dlatego zastosowanie wstępnego obciążenia, przyczyniającego się 
do tłumienia oscylacji, jest i w takich układach korzystne. Należy jednak 
zapewnić warunki pracy takie, żeby odłączenie obciążenia w czasie pracy 
prostownika nie było możliwe; należy również zapobiegać zwieraniu wyjścia 
pracującego prostownika z filtrem o wejściu pojemnościowym. 

Na rysunku 6.16 przedstawiono zależność napięcia U 2 od prądu I 2 dla 
prostownika z filtrem o wejściu indukcyjnym i z kondensatorem boczniku¬ 
jącym wyjście. W zakresie dużych prądów napięcie wyjściowe jest równe 
2E m Ik, natomiast przy małych prądach napięcie zwiększa się do wartości 
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bliskiej Em> co oznacza, że przy małych prądach w takim układzie zachodzi 
prostowanie szczytowe. Prąd, przy którym następuje stopniowo przejście do 
prostowania szczytowego, zależy od wartości indukcyjności L D . W pierw¬ 
szym przybliżeniu następuje to przy prądzie obciążenia takim, dla którego 
zastosowana indukcyjność staje się indukcyjnością krytyczną, tj. dla prądu 
I 2 » U 2 I(3coL d ) = 2E M (3na)L D ). 



Rys. 6.16. Charakterystyka prądowo-napięciowa prostownika dwu połówkowego z filtrem 
o wejściu indukcyjnym i z kondensatorem (rys. 6.13b) 

Teoretycznie można zbudować prostownik jednopołówkowy z filtrem 
o wejściu indukcyjnym, jednak układy takie nie mają korzystnych cech i nie 
są stosowane. 

Bardzo dobrymi właściwościami eksploatacyjnymi odznaczają się pro¬ 
stowniki wielofazowe, które są główną domeną zastosowania filtrów z wejś¬ 
ciem indukcyjnym. Przykład prostownika trójfazowego dwupołówkowego 
jest przedstawiony na rys. 6.17. Dzięki trzem SEM e R , e s , e T przesuniętym 
wzajemnie w fazie o 120° otrzymuje się już wstępnie w wyniku prostowania 
SEM \e\ o stosunkowo małych tętnieniach (rys. 6.17b). Amplituda za¬ 
znaczona na wykresach, jest amplitudą napięć międzyprzewodowych większą 
■sfi razy od amplitudy każdej SEM fazowej e R , e s , e T wytwarzanej w uzwoje¬ 
niach wtórnych transformatora trójfazowego (rys. 6.17a). W ciągu jednego 
okresu powstaje 6 impulsów prądu, komutowanych przez indukcyjność L D . 
Na wykresie podano numery diod przewodzących w poszczególnych sekto¬ 
rach komutacji o szerokości kątowej n/3. W każdym sektorze przewodzą trzy 
diody, dwie z nich przewodzą również w następnym sektorze. 

Napięcie wyjściowe i zawartość podstawowego składnika tętnień o pul- 
sacji 6co określa się dla m = 6 z zależności (6.24) i (6.26) 



(6.31 a,b) 
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Rys. 6.17. Prostownik trójfazowy: a) układ z prostowaniem dwupołówkowym z filtrem 
o wejściu indukcyjnym; b) przebiegi napięć występujące w układzie (przebieg prądu nie 
pokazany) 


Przy identycznym stosunku L D jR 0 i przy dużej indukcyjności tętnienia 
w tym układzie są ponad 50 razy mniejsze niż w rozważanym poprzednio 
prostowniku dwupołówkowym. 


PROBLEMY I ZADANIA 

1. Czym różni się praca transformatora podczas prostowania dwupołówkowego, od pracy 
przy prostowaniu jednopołówkowym? Kiedy jest lepsze wykorzystanie transformatora? 

2. Powtórz obliczenia prostownika z przykładu 6.1, uwzględniając wahania napięcia sieci 
o ±10%. Czym grozi znaczniejsze zwiększenie napięcia? Co oznacza znaczne zmniejszenie 
napięcia dla współpracy prostownika ze stabilizatorem? 

3. Oblicz prostownik z filtrem o wejściu pojemnościowym: U 2 = 9 V, I 2 < 0,15 A, z założe¬ 
niem: a) U t < 200 mV; b) U t < 2 mV. 

4. Oblicz prostownik gdy U 2 — 400 V, I 2 < 10 mA, U t < 50 mV. 

5. Spróbuj obliczyć prostownik na duży prąd i względnie małe napięcie, np. 2 A i 5 V, 
z założeniem typowych tętnień, np. 5%. Jakie trudności napotyka projektant? 

6. Oblicz orientacyjną sprawność prostownika z przykładu 6.1. Jakie czynniki wpływają na 
sprawność prostowników dla małych oraz dużych prądów? 

7. Jaką moc prądu stałego można uzyskać (szacunkowo) z prostownika z dzielonym uzwoje¬ 
niem transformatora i z filtrem o wejściu pojemnościowym, jeżeli dysponuje się diodami 
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o dopuszczalnych wartościach U DR = 400 V, I DM = 10 A, I M = 50 A, przy założonym 
stosunku rezystancji R 0 /Rs < 100? 

8. Jaką moc można uzyskać, jeżeli w poprzednim przykładzie zastosuje się układ Graetza? 

9. Jakie napięcie zwrotnej polaryzacji U DR występuje na diodach w prostowniku z dzielonym 
uzwojeniem transformatora i z filtrem o wejściu indukcyjnym? 

10. Wyprowadź wzory na napięcie U 2 i współczynnik k u dla prostownika trójfazowego jedno- 
połówkowego. 

11. Oblicz prostownik trójfazowy dwupołówkowy z filtrem o wejściu indukcyjnym, gdy 
U 2 ~ 60 V, J 2 > 0,1 A, a tętnienia k u < 0,1. Jaką moc można otrzymać na wyjściu dys¬ 
ponując diodami o dopuszczalnym prądzie maksymalnym 50 A i jaka będzie sprawność 
układu dla I 2 = 20 A, jeżeli rezystancja R s = 0,2 Q, a rezystancja Rjjy « 0,3 Q? 

12. Zastanów się nad możliwością zmniejszenia 10-krotnego tętnień w prostowniku z poprzed¬ 
niego przykładu, przez dołączenie kondensatora. 

13. Dlaczego uważa się prostowniki wielofazowe za szczególnie odpowiednie do zasilania urzą¬ 
dzeń dużej mocy? 

14. Jakie znaczenie ma uwzględnienie spadku napięcia na diodach, w prostownikach na różne 
wartości napięcia U 2 i pracujących w różnych układach? 

15. Jakie znaczenie dla pracy prostownika może mieć zmiana zasilania z sieci o częstotliwości 
50 Hz, na sieć o częstotliwości 400 Hz? Czy konstruktor prostownika przeznaczonego na 
zasilanie tylko z sieci 400 Hz jest w lepszej sytuacji realizacyjnej niż konstruktor prostow¬ 
nika o tej samej mocy, lecz zasilanego z sieci o częstotliwości 50 Hz? 

16. Czy widziałbyś korzyści (jakie?) z zastąpienia SEM sieci sinusoidalnej SEM prostokątną? 
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ZASILACZE IMPULSOWE 


RODZAJE ZASILACZY IMPULSOWYCH I ICH WŁAŚCIWOŚCI 

Klasyczne zasilacze, zawierające transformatory sieciowe, układy prosto¬ 
wników i stabilizatory napięcia o działaniu ciągłym, charakteryzują się pros¬ 
tą budową, dużą niezawodnością działania, dobrą stabilizacją napięcia wyj¬ 
ściowego, małymi fluktuacjami tego napięcia oraz dużą dynamiką (szybko¬ 
ścią reakcji na zmiany obciążenia, zmiany napięcia wejściowego itp). Ukła¬ 
dy te nie zapewniają jednak dużych sprawności. Sprawność energetyczna na 
ogół nie przekracza 50%, co ogranicza zakres stosowania głównie do ukła¬ 
dów małej i średniej mocy. Wynika to przede wszystkim ze znacznych trud¬ 
ności odprowadzania ciepła przy większych stratach mocy. Dlatego między 
innymi w stabilizatorach i zasilaczach większej mocy (rzędu kilkudziesięciu 
i kilkuset watów) jest pożądane znaczne zwiększenie ich sprawności ener¬ 
getycznej. 

Sprawność zasilaczy można radykalnie zwiększyć stosując układy im¬ 
pulsowe, umożliwiające uzyskanie sprawności energetycznej dochodzącej 
nawet do 95%, co oczywiście znacznie zmniejsza wydzielaną w nich moc 
strat i powoduje, że rozmiary stabilizatorów impulsowych mogą być o wiele 
mniejsze niż rozmiary stabilizatorów zwykłych. 

Oprócz dużej sprawności, zasilacze impulsowe odznaczają się wieloma 
innymi cechami, przy tym nie zawsze są to cechy korzystne. Zawierają 
one układy impulsowego przetwarzania i stabilizowania napięcia wyjścio¬ 
wego, najczęściej przełączane z częstotliwością ponadakustyczną (tj. większą 
niż 16 kHz). Mogą być źródłem zakłóceń, niekiedy wręcz uniemożliwia¬ 
jących ich wykorzystanie (np. w aparaturze zawierającej bardzo czułe 
wzmacniacze). Są one znacznie bardziej skomplikowane i rozbudowane 
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niż stabilizatory o działaniu ciągłym, co powoduje zmniejszenie ich trwa¬ 
łości i niezawodności. Stabilizacja napięcia wyjściowego oraz szybkość re¬ 
akcji na zmiany obciążenia jest w stabilizatorach impulsowych na ogół 
gorsza niż w stabilizatorach o działaniu ciągłym. Natomiast wśród istot¬ 
nych zalet - poza dużą sprawnością - należy przede wszystkim wymienić 
małe wymiary, łatwość transformacji napięcia zasilającego oraz możliwość 
uzyskiwania izolacji galwanicznej między źródłem zasilającym a obwodem 
wyjściowym (obciążeniem). Ta ostatnia cecha jest bardzo istotna przy wy¬ 
korzystaniu sieci energetycznej o częstotliwości 50 Hz, jako źródła zasila¬ 
jącego, gdyż nie trzeba stosować kłopotliwych i ciężkich transformatorów 
sieciowych. 







c 


Obciążenie 



b) 



Rys. 7.1. Bezstratny impulsowy regulator napięcia stałego; a) schemat; b) przebieg 
napięcia na wyjściu klucza 


Ogólna koncepcja zasilaczy impulsowych opiera się na spostrzeżeniu, że 
zmiany wartości średniej napięcia wyjściowego można dokonywać przez re¬ 
gulację czasu zamknięcia klucza, jak to przedstawiono na rys. 7.1. W przed¬ 
stawionym układzie znajduje się klucz K, przełączający cyklicznie wejście 
filtru LC do zasilania (pętla I) i do masy (pętla II). Chwilową wartość 
napięcia u t na wejściu filtru można opisać następująco: 


(U r 0^t<8T 
[0 ST^t<T 


(7.1) 


przy czym wartość średnia tego napięcia zależy od iloczynu współczynnika 
wypełnienia ciągu impulsów d i napięcia wejściowego, tj. u L = Ujó. Przy 
idealnym kluczu i bezstratnych elementach L, C przetworzenie napięcia wej¬ 
ściowego Uj na mniejszą wartość U Q odbywa się bez strat. Napięcie stałe U 0 
na wyjściu filtru bezstratnego jest równe wartości średniej napięcia na jego 
wejściu, tj. 


U 0 = U t 5 


(7.2) 
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Zmieniając współczynnik wypełnienia przełączania klucza, tj. stosunek cza¬ 
su włączenia klucza <5 T. do okresu przełączania T, można dokonywać bez¬ 
stratnie regulacji napięcia wyjściowego. Jak widać, zasada impulsowej regu¬ 
lacji napięcia stałego jest bardzo prosta. 


Zasilacz impulsowy 


Stabilizator impulsowy 
_a_ 



V 

Układ regulacji S 


Rys. 7.2. Schemat blokowy typowego zasilacza impulsowego 


Na rysunku 7.2 przedstawiono schemat blokowy typowego zasilacza 
impulsowego. Zasada stabilizacji napięcia wyjściowego jest ta sama, co 
w stabilizatorach o działaniu ciągłym. Odmienne są jedynie realizacje po¬ 
szczególnych bloków stabilizatorów (p. 7.3). Istnieje wiele sposobów regula¬ 
cji i stabilizacji napięcia wyjściowego w układach impulsowych. Od rodzaju 
użytej regulacji zależą niektóre właściwości zasilaczy, np. stopień komplika¬ 
cji układu, stałość napięcia wyjściowego, dynamika, poziom napięcia tętnień 
na wyjściu, poziom zakłóceń, częstotliwość pracy. 


7.2. STEROWANE KONWERTERY NAPIĘCIA STAŁEGO 
7.2.1. Wprowadzenie 

Sterowane konwertery napięcia stałego (ang. converter DC-DC), nazywane 
dalej w skrócie konwerterami, umożliwiają zamianę wejściowego napięcia 
stałego na inną wartość z maksymalną sprawnością możliwą do uzyskania. 
Konwertery te zawierają elementy bierne (filtry LQ, transformujące energię 
dostarczoną do nich impulsowo ze źródła zasilania poprzez układy prze¬ 
łączające (klucze). Energia po przetransformowaniu jest przekazywana na 
wyjście przez układy prostownicze. Przekazywanie energii może się odby¬ 
wać w trakcie włączenia kluczy lub też w trakcie ich wyłączenia, zależnie 
od rodzaju użytego konwertera. Konwertery, w których przekazywanie ene¬ 
rgii do obciążenia odbywa się podczas włączenia klucza (lub kluczy), są 
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nazywane konwerterami współbieżnymi (ang .forward comerter) lub synfazo- 
wymi układami przekazywania energii (ang. forward, feedthrough). Nato¬ 
miast konwertery, w których energia jest przekazywana do obciążenia przy 
wyłączonym kluczu, są nazywane konwerterami przeciwbieżnymi (ang. fly- 
back comerter ) lub przeciwfazowymi układami przekazywania energii. 

7.2.2. Konwertery współbieżne 

Na rysunku 7.1 przedstawiono uproszczony schemat konwertera współbież¬ 
nego z szeregowym kluczem K, przełączającym cyklicznie wejście filtru dol- 
noprzepustowego LC do źródła zasilania i do masy. Wartość średnia napię¬ 
cia wyjściowego konwertera, określona zależnością (7.2), jest niezależna od 
rezystancji obciążenia i od wartości elementów filtru LC. Zastosowanie filt¬ 
ru LC o górnej częstotliwości granicznej znacznie mniejszej niż częstotliwość 
kluczowania (przełączania klucza) umożliwia otrzymanie praktycznie stałe¬ 
go napięcia wyjściowego pozbawionego tętnień. Nie zawsze jednak jest 
wskazane stosowanie filtrów LC o bardzo małych częstotliwościach granicz¬ 
nych. Wprawdzie na wyjściu takiego filtru otrzymuje się małe tętnienia, 
jednak zwykle kosztem zwiększenia wymiarów (duża indukcyjność i pojem¬ 
ność filtru), a również kosztem zmniejszonej możliwości szybkiego korygo¬ 
wania napięcia wyjściowego konwertera przy zmianach obciążenia. Moż¬ 
liwość szybkiej korekcji napięcia jest uzależniona bezpośrednio od opóźnie¬ 
nia wnoszonego przez filtr LC (od jego górnej częstotliwości granicznej). 
Podczas projektowania konwerterów należy zatem wybierać między szybko¬ 
ścią reakcji na zmiany obciążenia, wymiarami, sprawnością a dopuszczal¬ 
nymi tętnieniami napięcia wyjściowego. 

Na rysunku 7.3 przedstawiono przebiegi napięć i prądów występują¬ 
cych w konwerterze współbieżnym z kluczem szeregowym. Przy rysowaniu 
przebiegów uwzględniono przyjmowane zwykle założenie, że zmiany napię¬ 
cia wyjściowego w trakcie każdego okresu kluczowania są znikomo małe 
w porównaniu do wartości stałej tego napięcia. 

W konwerterze współbieżnym z kluczem szeregowym występują dwie 
fazy. W pierwszej, gdy klucz znajduje się w pozycji a (rys. 7.1), energia ze 
źródła zasilania jest pobierana i magazynowana w indukcyjności L. W dru¬ 
giej (klucz w pozycji b) - filtr jest odłączony od źródła pierwotnego i ob¬ 
ciążenie jest zasilane energią zmagazynowaną wcześniej w reaktancjach filt¬ 
ru. Jeżeli pominąć małe zmiany napięcia na wyjściu filtru (na pojemności Q 
w cyklu kluczowania, to łatwo wywnioskować, że prąd i Ll pobierany ze 
źródła zasilania w pierwszej fazie (równy prądowi płynącemu przez induk¬ 
cyjność L) zwiększa się liniowo (na indukcyjności L występuje stałe napię¬ 
cie, będące różnicą napięcia wejściowego i wyjściowego) 

h,i(0 ~^ t + m ~ ~ f — 1 + hmin dla te</ 0 , tf) (7.3) 
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Rys. 7.3. Przebiegi napięć i prądów w konwerterze współbieżnym z kluczem szeregowym 
z rys. 7.1 

W drugiej fazie (przy odłączonym źródle pierwotnym) napięcie na in- 
dukcyjności zmienia się skokowo i przyjmuje wartość równą napięciu wyj¬ 
ściowemu U 0 . Prąd i L2 , jak również prąd płynący w tej fazie przez klucz, 
opisuje wzór 


4.2(0 = 4,(0) = -jf-1 + i Lmax dla t e <t v t 2 ) (7.4) 

Zmianę prądu w indukcyjności A i L , występującą w ciągu okresu kluczo¬ 
wania i będącą różnicą maksymalnej i minimalnej wartości prądu i L , można 
wyznaczyć z równań (7.3), (7.4) i (7.1) 
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A4 = W - kmin = ~- Z —^ ~ (1 - <5)r (7.5) 

Jest oczywiste, że wartość średnia prądu płynącego przez indukcyjność 
jest równa wartości średniej prądu płynącego przez rezystancję obciążenia. 
Przy przyjętym wyżej uproszczeniu (pominięcie małych chwilowych zmian 
napięcia na wyjściu filtru) zachodzi więc równość 


1 0 = kmin + 0,5Az l 

(7.6) 

zatem 


kmin = 7 0 — (1 — 5)T 

(7.7) 

kma X = Io + ^(\-*)T 

(7.8) 


Również prąd płynący przez pojemność C filtru jest równy chwilowym 
zmianom prądu płynącego przez indukcyjność L (wobec stałości prądu pły¬ 
nącego przez rezystancję obciążenia R 0 ), zatem A i c — A i L . 

Korzystając z wyznaczonych zależności, można wyznaczyć amplitudę 
napięcia tętnień na wyjściu, należy jednak pamiętać o tym, że otrzymane dalej 
zależności są słuszne jedynie dla pomijalnie małych zmian napięcia wyjściowe¬ 
go w stosunku do wartości napięcia stałego na wyjściu, tj. gdy A u 0 « U D 

A u o = (7.9) 

Ładunek Q c dostarczony do pojemności C można wyznaczyć na podstawie 
przebiegów przedstawionych na rys. 7.3. 

Qc = '2 ' "2 A i L (t 5 — t Ą ) = — A i L (7.10) 

Zatem (na podstawie zależności 7.5) 

A U ° = ^LC (l ~ 5)T2 (711) 

Warto zwrócić uwagę, że zmiana rezystancji obciążenia R 0 nie powodu¬ 
je zmiany napięcia wyjściowego (7.2), zmian prądu A i L w indukcyjności 
(7.5) ani też amplitudy napięcia tętnień na wyjściu (7.11). Zmienia się jedy¬ 
nie wartość średnia prądu płynącego przez rezystancję obciążenia R 0 i indu¬ 
kcyjność L. Wykresy prądu płynącego przez indukcyjność oraz jego zmiany 
pod wpływem zmian rezystancji obciążenia przedstawiono na rys. 7.4. 
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Wiadomo, że prąd płynący w indukcyjnośd w pierwszej fazie kluczo¬ 
wania jest równy prądowi i ka płynącemu przez klucz łączący źródło pier¬ 
wotne z indukcyjnością, natomiast w drugiej fazie - prądowi i kb płynącemu 
przez klucz łączący indukcyjność z potencjałem zerowym (w praktyce z ma¬ 
są układu). Przy dużych prądach obciążenia konwertera kierunek prądu 
płynącego przez indukcyjność i przez klucze nie zmienia się. Energia zgro¬ 
madzona w indukcyjności w pierwszej fazie kluczowania (włączony klucz) 
nie jest całkowicie przekazywana w drugiej fazie kluczowania. Obciążenie 
takie jest nazywane obciążeniem nadkrytycznym konwertera. Obciążenie kry¬ 
tyczne konwertera jest natomiast określane jako taki stan, przy którym 
prąd w indukcyjności osiąga wartość zerową (na rys. 7.4 dla czasów t Ą 
i t 6 energia w indukcyjności się zeruje). Dalsze zmniejszanie prądu wyjścio¬ 
wego ( obciążenie podkrytyczne) prowadzi do zmiany kierunku prądu w in¬ 
dukcyjności (na rys. 7.4 od t a do *io)* Zmienia się również wtedy kierunek 
prądu płynącego przez klucz. Oznacza to, że w konwerterach współbieżnych 
w zasadzie powinny być używane klucze, umożliwiające dwukierunkowe 
przewodzenie prądu. W przypadku stosowania kluczy jednokierunkowych 
właściwości zasilaczy impulsowych przy pracy z małymi prądami wyjścio¬ 
wymi ulegają zmianie. 



Rys. 7.4. Wykresy prądu i L przy obciążeniu nadkrytycznym, krytycznym i podkrytycznym 
współbieżnego konwertera napięcia stałego 

Prąd krytyczny obciążenia może być określony na podstawie wzorów 
(7.2, 7.7) po podstawieniu i Lmin = 0, I 0 = I akr 

Io* = UAl - <5)~ 

natomiast rezystanga wywołująca stan obciążenia krytycznego 


(7.12a) 
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Klucz 


Filtr Obciążenie 


Klucz A Klucz B ' 

dwukierunkowy dwukierunkowy 

* - A -> r~ - - 

Oz i di 




Rys. 7.5. Współbieżny konwerter napięcia stałego z kluczami dwukierunkowymi; 
a) schemat układu; b) przebiegi w konwerterze przy obciążeniu podkrytycznym (pominięto 
spadek napięcia na przewodzących diodach i na nasyconych tranzystorach, tj. przyjęto 
U F — 0 i U CES = 0) 
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Można zatem stwierdzić, że w bezstratnym konwerterze współbieżnym 

- napięcie na wejściu filtru zmienia się od zera do wartości napięcia za¬ 
silającego; 

- maksymalne napięcie na kluczu jest równe napięciu zasilającemu; 

- napięcie wyjściowe nie zależy od rezystancji obciążenia, jest natomiast 
zależne od napięcia zasilającego i współczynnika wypełnienia włączenia 
klucza (U Q = Uj5 ); 

- prąd ze źródła zasilania jest pobierany impulsowo w czasie włączenia 
klucza (przez czas 57); 

- wartość międzyszczytowa prądu zmiennego płynącego przez kondensator 
jest na ogół znacznie mniejsza niż wartość średnia prądu płynącego przez 
indukcyjność i obciążenie (w praktyce ma to bardzo istotne znaczenie, 
jeżeli uwzględni się rezystancję szeregową strat kondensatora); 

- maksymalny prąd płynący przez klucz ( i Lmax ) w praktyce jest niewiele 
większy niż prąd wyjściowy 4, gdyż najczęściej A i L « 4; 

- kierunek prądu płynącego przez klucz nie zmienia się przy krytycznym 
i nadkrytycznym obciążeniu konwertera (dla R 0 < i? 0jfcr ). 

Przykład praktyczny konwertera współbieżnego z kluczami dwukierun¬ 
kowymi wraz z występującymi w nim przebiegami przedstawiono na 
rys. 7.5a. Sterowane klucze dwukierunkowe zawierają tranzystory T i T z 
oraz diody D i D z . Sterowanie tranzystorów przez układ sterujący i inwerter 
zapewnia przewodzenie tranzystora głównego T oraz zatkanie tranzystora 
zwrotnego T z , gdy napięcie U ster jest dodatnie (na rys. 7.1 klucz K w pozy¬ 
cji a). Przy U ster = 0 sterowanie tranzystorów jest odwrotne, tj. tranzystor 
główny T jest zatkany, natomiast tranzystor zwrotny T z przewodzi (na 
rys. 7.1 klucz K w pozycji b). Zastosowane w układzie diody D z i D umoż¬ 
liwiają zmianę kierunku przepływu prądu przez klucze A i B (rys. 7.5a). Przy 
braku tych diod przepływ prądu zwrotnego byłby utrudniony i odbywałby 
się jedynie przez przewodzące inwersyjnie tranzystory T i T z . 

Dla U ster > 0 prąd pobierany z zasilacza płynie przez tranzystor głów¬ 
ny T (prąd i e na rys. 7.5b), natomiast przy U aer = 0 tranzystor T zostaje 
zatkany, płynący zaś w indukcyjności L prąd zamykając się przez diodę 
D (prąd i d na rys. 7.5b), liniowo maleje. Mimo zmiany kierunku prądu 
w indukcyjności L jego przepływ jest możliwy przez przewodzący tranzystor 
zwrotny T z (prąd i cz ). 

Po przełączeniu klucza kierunek prądu płynącego przez indukcyjność 
nie ulega zmianie, zatem w początkowej fazie włączenia klucza prąd z in¬ 
dukcyjności może płynąć jedynie przez diodę zwrotną D z (prąd i iz ). W taki 
sposób część energii zgromadzonej w indukcyjności wraca do źródła zasila¬ 
nia (przedziały czasu t 0 -t 8 i t 2 -t 10 na rys. 7.5b). Gdy prąd w indukcyjności 
zmaleje do zera, następuje zmiana kierunku prądu, który zaczyna płynąć 
z zasilacza do indukcyjności L przez przewodzący tranzystor główny T. Na¬ 
leży zwrócić uwagę, że przez diodę zwrotną D z i tranzystor zwrotny T z prąd 
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płynie jedynie w przypadku zmiany kierunku prądu płynącego w indukcyj- 
ności L (porównaj przebiegi na rys. 7.4 i 7.5b), co występuje tylko przy 
obciążeniu podkrytycznym konwertera współbieżnego. Natomiast przy ob¬ 
ciążeniu krytycznym i nadkrytycznym konwertera dioda D z i tranzystor T z 
nie biorą udziału w procesie przetwarzania napięcia. 

Ze względu na prostszą strukturę i łatwe sterowanie bardzo rozpowsze¬ 
chniły się konwertery współbieżne (rys. 7.6a) bez diody zwrotnej i bez tran¬ 
zystora zwrotnego. Układy te są niekiedy nazywane konwerterami z klucza¬ 
mi jednokierunkowymi, ze względu na ściśle określony kierunek prądu płyną¬ 
cego przez klucz, zarówno w trakcie pobierania energii z zasilacza, jak 
i podczas wyłączenia klucza (gdy przewodzi dioda D). Właściwości konwer¬ 
terów współbieżnych z kluczami dwukierunkowymi i jednokierunkowymi 
przy obciążeniu krytycznym i nadkrytycznym są takie same. Różnią się 
jednak znacznie przy obciążeniu podkrytycznym. Przy obciążeniu podkry¬ 
tycznym w konwerterach z kluczami dwukierunkowymi następuje zmiana 
kierunku prądu płynącego w indukcyjności L i w kluczach, umożliwiając 
utrzymanie stałej wartości napięcia na wyjściu układu. W układzie z klucza¬ 
mi jednokierunkowymi nie jest możliwe oddawanie energii z indukcyjności 
do zasilacza, jak również nie jest możliwe utrzymanie zerowej wartości na¬ 
pięcia u t przy zatkanym tranzystorze Ti zatkanej diodzie D. Nadmiar zgro¬ 
madzonej energii w indukcyjności jest więc przekazywany do obciążenia, 
powodując zwiększenie napięcia wyjściowego. 

Przebiegi napięć występujące w układzie z kluczami jednokierunkowy¬ 
mi przy różnych rezystancjach obciążenia przedstawiono na rys. 7.6b. Przy 
obciążeniu podkrytycznym cała energia zgromadzona w indukcyjności w fa¬ 
zie I kluczowania (tranzystor T przewodzi) jest przekazywana w całości 
w czasie krótszym od czasu trwania drugiej fazy (tranzystor T zatkany) do 
obciążenia i do kondensatora. Po przekazaniu całej energii z indukcyjności 
do obciążenia (do kondensatora Q napięcie na indukcyjności zeruje się, 
wobec czego napięcie u t (rys. 7.6a) staje się równe napięciu wyjściowemu 
(na rys. 7.6b - przedział czasu t il -t 12 ). Średnie napięcie u 1 na wyjściu klu¬ 
cza przy obciążeniu podkrytycznym jest proporcjonalne do czasu przerwy 
między przekazaniem całkowitej energii z indukcyjności do obciążenia, 
a ponownym włączeniem klucza (zakreskowane pola na rys. 7.6b). 

Wartość napięcia wyjściowego konwertera współbieżnego z kluczami 
jednokierunkowymi dla obciążenia podkrytycznego może być wyznaczona 
z następujących równań (patrz rys. 7.6): 


i Lmax 


u i~ u o, T U 0 

L “ l ~ * 10 


l Lmax 


I *U *10 
T T 
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(7.13) 

(7.14a) 
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Rys. 7.6. Współbieżny konwerter napięcia stałego z kluczami jednokierunkowymi; 
a) schemat układu; b) przebiegi napięć i prądów przy obciążeniu nadkrytycznym, krytycz¬ 
nym i podkrytycznym (pominięto spadek napięcia na przewodzącej diodzie i na nasyconym 
tranzystorze, tj. U F — 0 i U CES = 0) 


(przy czym i L - średnia wartość prądu w indukcyjności) również 

U 0 


R, 


(7.14b) 


Z tych równań oraz z równania (7.2) otrzymuje się następujące wyrażenie 
na wartość napięcia wyjściowego: 


(Ujd 
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dla Rq ^ R-Okr 
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(7.15b) 


przy czym 


4 L = Ą l 2Q l -S) 
R 0 T3 2 R 0 d 2 


(7.15c) 


Na rysunku 7.7 przedstawiono wykresy unormowanego napięcia wyj¬ 
ściowego w funkcji odwrotności rezystancji obciążenia (rys. 7.7a) i prądu 
obciążenia (rys. 7.7b) dla różnych wartości współczynnika 5. Na wykresach 
zaznaczono obszary obciążenia nad- i podkrytycznego oraz granicę między 
tymi obszarami wyznaczoną z zależności (7.12). Z wykresów wyraźnie wy¬ 
nika, że przy obciążeniu podkrytycznym napięcie wyjściowe jest silnie uzale¬ 
żnione od rezystancji obciążenia, natomiast nie zależy od niej przy obciąże¬ 
niu nadkrytycznym. Zmiany napięcia wyjściowego przy obciążeniu podkry¬ 
tycznym mogą być skorygowane zmianą wartości 5 w wyniku działania 
układu regulacyjnego znajdującego się w pętli sprzężenia zwrotnego stabili¬ 
zatora. Jednak przy rezystancji obciążenia bardzo dużej lub przy odłączeniu 
obciążenia, praktycznie nie ma możliwości regulowania napięcia wyjściowe¬ 
go zmianą wartości 5. Napięcie wyjściowe zbliża się bowiem do wartości 
napięcia wejściowego, wobec czego układ staje się niesterowalny. Dlatego 
zasilacze impulsowe, w których stosuje się jednokierunkowe klucze w kon¬ 
werterach współbieżnych, nie powinny pracować bez wstępnego obciążenia. 
Jest to cecha wspólna prawie wszystkich zasilaczy impulsowych. Praca bez 
wstępnego obciążenia może spowodować wzrost napięcia wyjściowego (nie¬ 
dopuszczalne dla zasilanych układów), a w niektórych rodzajach zasilaczy 
(wykorzystujących odmienne układy konwerterów) może nawet spowodo¬ 
wać ich uszkodzenie. 

Przy dużych zmianach obciążenia zasilaczy impulsowych, jeżeli np. 
przewiduje się, że prąd obciążenia będzie zmieniać się od zera do wartości 
maksymalnej, stosuje się różne środki zapobiegawcze, najczęściej polegają 
one na 

- dołączeniu wstępnego obciążenia, z możliwością automatycznego odłą¬ 
czania przy wzroście zewnętrznego obciążenia; 

- zastosowaniu konwertera zawierającego klucze dwukierunkowe. 

W pierwszym przypadku traci się na sprawności zasilacza impulsowego 
a zyskuje przy tym na prostocie rozwiązania, natomiast w drugim - zyskuje 
się na sprawności układu, która zwiększa się, ale zwiększa się również sto¬ 
pień skomplikowania urządzenia. 
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Rys. 7.7. Wykresy unormowanego napięcia wyjściowego współbieżnego konwertera dla 
różnych wartości współczynnika 5, w funkcji; a) odwrotności rezystancji obciążenia; 
b) prądu obciążenia 

Omówione konwertery nie zapewniają izolaq'i galwanicznej między źró¬ 
dłem zasilającym i obciążeniem. W celu zapewnienia takiej izolacji realizuje 
się układy zawierające transformatorowe przetwornice, które pełnią rolę 
sterowanych kluczy. Przykład takiego układu, będącego kombinacją oma¬ 
wianego wcześniej konwertera współbieżnego i przetwornicy transformato¬ 
rowej, jest przedstawiony na rys. 7.8a. 

Przetwornica z jednokierunkowym kluczem, transformatorem Tr oraz 
z prostownikiem napięcia ma za zadanie wytworzenie w obwodzie wyjścio¬ 
wym energii w postaci impulsów prostokątnych o współczynniku wypełnie¬ 
nia 5 równym lub zbliżonym do współczynnika sterowania tego klucza. 
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a) 


Klucz 


Klucz A 


Klucz B 


Filtr 





Rys. 7.8. Współbieżny konwerter napięcia stałego z izolacją galwaniczną; a) schemat 
ideowy; b) schemat zastępczy; c) przebiegi napięć i prądów 
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Amplituda impulsów jest uzależniona od napięcia zasilającego i przekładni 
transformatora. 

Na rysunku 7.8b przedstawiono linią ciągłą kierunek przepływu prądu 
w indukcyjnościach układu (indukcyjność filtru L, indukcyjności transforma¬ 
tora - główna L g oraz rozproszenia uzwojenia pierwotnego L S1 i wtórnego 
L S2 ) w pierwszej fazie kluczowania (klucz włączony). Linia przerywana doty¬ 
czy prądów w drugiej fazie kluczowania (przy wyłączonym kluczu). Na ry¬ 
sunku 7.8c przedstawiono przebiegi napięć i prądów w układzie. Jak widać, 
w układzie istnieją elementy (klucz K, dioda D x i D 2 ) umożliwiające przepływ 
prądu w indukcyjności filtru L w dwóch fazach. Jednak trzeba uwzględnić 
i to, że energia gromadzi się nie tylko w indukcyjności filtru, lecz również 
i w pozostałych indukcyjnościach układu, dla których też muszą istnieć 
warunki do zachowania ciągłości płynących w nich prądów. W omawianym 
układzie warunki te nie są spełnione. Energia zgromadzona w indukcyjności 
głównej transformatora w pierwszej fazie kluczowania może być wytracona 
w fazie drugiej jedynie w rezystancji strat tego transformatora (i? s ). Mogą 
również wystąpić oscylacje o częstotliwości uzależnionej od pojemności włas¬ 
nej transformatora i jego indukcyjności. Amplituda oscylacji może być bar¬ 
dzo duża, znacznie przekraczająca napięcie źródła zasilającego U r 

Podobnie jest z wpływem indukcyjności szeregowej L S1 , której obwód 
jest otwarty w drugiej fazie kluczowania (na rys. 7.8b obieg prądu zaznaczo¬ 
ny linią przerywaną ze znakiem ?). Aby zapobiec powstawaniu bardzo duże¬ 
go niekontrolowanego napięcia na transformatorze, konwertery są wyposa¬ 
żane w dodatkowe układy odprowadzające energię do źródła zasilania z in¬ 
dukcyjności głównej transformatora oraz w układy tłumiące, umożliwiające 
wytracenie energii zgromadzonej w indukcyjności rozproszenia. Schemat 
konwertera wyposażonego w układy pomocnicze jest przedstawiony na 
rys. 7.9, wraz z przebiegami napięć i prądów. Zastosowano dodatkowe 
uzwojenie (rewersyjne) transformatora, przez które w drugiej fazie kluczo¬ 
wania energia z transformatora jest odprowadzana do źródła zasilania przez 
przewodzącą diodę D R , oraz wprowadzono obwód tłumiący z diodą D G . 

Energia zgromadzona w L G w czasie włączenia klucza (57), powinna 
być w całości zwrócona do źródła zasilania po wyłączeniu klucza (w czasie 
nie dłuższym niż (1 — 5)7). W przeciwnym razie, gdyby energia nie została 
w całości zwrócona do źródła zasilania, następowałoby kumulowanie ener¬ 
gii w indukcyjności transformatora w kolejnych taktach kluczowania. 
W układzie idealnym (bezstratnym) energia kumulowana rosłaby nieskoń¬ 
czenie, prowadząc do niekontrolowanego wzrostu prądu płynącego przez 
transformator Tr, tranzystor T i diodę D R . 

Postulowanie równości energii gromadzonej w indukcyjności głównej 
transformatora w pierwszej fazie kluczowania i energii zwracanej do zasila¬ 
cza w drugiej fazie jest równoważne następującemu warunkowi na przekład¬ 
nię p R uzwojenia pomocniczego (rewersyjnego), przez które jest zwracana 
energia do źródła zasilania, 
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Rys. 7.9. Współbieżny konwerter napięcia stałego z izolacją galwaniczną i układem za¬ 
bezpieczającym; a) schemat ideowy; b) przebiegi napięć i prądów 
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b) 



Rys. 7.10. Przeciwsobny układ współbieżnego konwertera napięcia stałego; a) uprosz¬ 
czony schemat układu; b) przebiegi 


Inny rodzaj konwertera współbieżnego z izolacją galwaniczną przedsta¬ 
wia rys. 7.10a. Zasada działania układu polega na cyklicznym dołączaniu 
transformatora do dodatniego źródła napięcia stałego (rys. 7.10b), do zera 
i do ujemnego źródła napięcia stałego. Na wyjściu transformatora otrzymu¬ 
je się napięcie zmienne, które po wyprostowaniu tworzy ciąg impulsów pro¬ 
stokątnych o regulowanym współczynniku wypełnienia. Impulsy te są na¬ 
stępnie podawane na wejście typowego konwertera współbieżnego. 

Przykłady różnych realizacji przetwornic, wynikające z różnych połą¬ 
czeń kluczy i transformatorów, są przedstawione na rys. 7.11. Zasada dzia¬ 
łania tych układów jest zbliżona do działania układu z rys. 7.10a. Nie stosu¬ 
je się w nich jednak kluczy zwierających transformator do zera (połączenie 
klucza K w pozycji b na rys. 7.10a), gdyż samo wyłączenie kluczy wystar¬ 
czająco dobrze oddaje ten pośredni stan. Nie jest to w pełni ścisłe pod 
każdym względem, ale znacznie ułatwia realizację układu, chociaż powoduje 
pewne komplikacje. Otóż, podobnie jak w układzie transformatorowym 
z pojedynczym kluczem z rys. 7.9, podczas włączenia kluczy energia jest 
przekazywana na wyjście transformatora, ale jej część gromadzi się również 
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Rys. 7.11. Uproszczone schematy różnych realizacji przetwornic; a) półmostkowej; 
b) mostkowej; c) przeciwsobnej 


Klucz Prostownik Filtr Obciążenie 



w indukcyjności głównej i rozproszenia transformatora. Rozwarcie kluczy 
powoduje wzrost napięcia na uzwojeniach transformatora. Większość ener¬ 
gii może być pobrana przez przewodzące diody układu prostowniczego na 
wyjściu transformatora, natomiast do zamknięcia obwodów indukcyjności 
szeregowych (rozproszenia) należy zastosować diody zwrotne przy kluczach 
przełączających. Pełny schemat regulatora napięcia z izolacją galwaniczną 
między obwodem wejściowym i wyjściowym jest przedstawiony na rys. 7.12. 
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7.2.3. Konwertery przeciwbieżne 

Inny, często stosowany w praktyce układ regulatora napięcia stałego, to 
układ przeciwbieżny (zwrotny) konwertera napięcia stałego (ang. flyback 
DG-DC comerter) przedstawiony na rys. 7.13a. W tym pracującym dwu- 
taktowo układzie energia gromadzi się w indukcyjności przy zwartym klu¬ 
czu, natomiast w drugim takcie, gdy klucz jest wyłączony, energia jest od¬ 
dawana do obciążenia, przez przewodzącą diodę. Działanie konwertera 




Rys. 7.13. Przeciwbieżny konwerter napięcia stałego; a) z indukcyjnością; b) z transfor¬ 
matorem; c) przebiegi napięć i prądów 
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przeciwbieżnego nie ulegnie zmianie, jeżeli zamiast indukcyjności zastosuje się 
transformator, w którym energia będzie gromadzona w indukcyjności głów¬ 
nej przy włączonym kluczu. W drugim takcie kluczowania, gdy klucz jest 
wyłączony, zgromadzona energia będzie przekazywana do obciążenia przez 
uzwojenie wtórne transformatora (rys. 7.13b). Układ z transformatorem 
zapewnia również, oprócz możliwości regulacji napięcia, izolację galwaniczną 
między obwodem zasilającym a obciążeniem. Jest to cenna zaleta. 

Podobnie jak w układzie konwertera współbieżnego, również w kon¬ 
werterze przeciwbieżnym są określane stany obciążenia nadkrytycznego, 
krytycznego i podkrytycznego. W stanie obciążenia nadkrytycznego energia 
zgromadzona w pierwszym takcie kluczowania (klucz włączony) nie jest 
w całości przekazywana do obciążenia w drugim takcie. Przy obciążeniu 
podkrytycznym sytuacja jest odwrotna, tzn. cała energia zgromadzona w fa¬ 
zie pierwszej jest w całości przekazywana do obciążenia w drugiej fazie. Stan 
pośredni między tymi dwoma rodzajami obciążeń jest określany nazwą ob¬ 
ciążenia krytycznego. Przebiegi napięć i prądów charakterystyczne dla 
trzech stanów obciążenia są przedstawione na rys. 7.14. Postępując podob¬ 
nie jak przy analizie konwertera współbieżnego, można wyznaczyć dla kon¬ 
wertera przeciwbieżnego następujące zależności przy obciążeniu nadkry- 
tycznym (zalecanym podczas normalnej pracy konwertera): 


4(0 = U ~t + k mi n= lJ ~t + kmin O- 

4>(0 = \ t + i Lmax = -=^Ł, + h^L (7.ł7b) 

Ai k — —-5T (7.18a) 

oraz 

Ak = ^{\-S)T (7.18b) 

Ponieważ zaś 

Ai k = Ai 0 p (7.18c) 

zatem 

u 0 = u #jzrs (7 - 19) 


Napięcie na wyłączonym kluczu (w drugiej fazie kluczowania) 
Ur 
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Obciążenie nadkrytyczne Obciążenie krytyczne Obciążenie podkrytyczne 

Rys. 7.14. Przebiegi napięć i prądów w przeciwbieżnym konwerterze napięcia stałego 
przy obciążeniu nadkrytycznym, krytycznym i podkrytycznym 


Z zależności tej wynika, że napięcie na kluczu wyłączonym jest zawsze więk¬ 
sze niż napięcie zasilające i może przybierać duże wartości przy wzroście 
współczynnika wypełnienia impulsów sterujących. Z tego też względu 
w układach sterujących muszą być stosowane układy ograniczające maksy¬ 
malną wartość współczynnika 5, w celu zabezpieczenia kluczy przed uszko¬ 
dzeniem. Praktycznie stosuje się ograniczanie współczynnika <5 do wartości 
ok. 0,75, co ogranicza maksymalne napięcie na wyłączonym kluczu do czte¬ 
rokrotnej wartości napięcia zasilającego. 

Prąd wyjściowy jest równy wartości średniej prądu i D 


ic-i] « 0 * = (^ri T + ~ 


2,pL 


(1 — <5) = 


\ P 2 pL J 


(7.21) 


Dla obciążenia krytycznego najmniejszy prąd w indukcyjności jest równy 
zeru, stąd wartości prądu obciążenia i rezystancji obciążenia dla tego stanu 
są określane zależnościami 
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Przy obciążeniu podkrytycznym konwertera przeciwbieżnego napięcie 
wyjściowe staje się duże, podobnie jak w konwerterze współbieżnym, co 
określa zależność 



(7.23a) 


(7.23b) 


W przeciwieństwie do konwertera współbieżnego, napięcie wyjściowe 
w konwerterze przeciwbieżnym rośnie nieograniczenie przy braku obciąże¬ 
nia (dla R 0 -*• oo ), podczas gdy w konwerterze współbieżnym jest ograni¬ 
czone do wartości napięcia zasilającego. Jest to oczywiste, gdyż w konwer¬ 
terze współbieżnym wraz ze wzrostem rezystancji obciążenia wzrasta rów¬ 
nież napięcie wyjściowe, powodując zmniejszanie gromadzonej energii w in- 
dukcyjności przy włączonym kluczu. Energia ta jest bowiem uzależniona 
od napięcia na indukcyjności przy włączonym kluczu, tj. od różnicy na¬ 
pięcia zasilania i napięcia wyjściowego. Natomiast przy braku obciążenia, 
żadna energia nie jest oddawana do obciążenia, ale również nie jest po¬ 
bierana ze źródła zasilania, ponieważ napięcie wyjściowe jest wtedy równe 
napięciu zasilającemu. 

Inaczej jest w konwerterze przeciwbieżnym. Gdy klucz jest włączony, 
energia jest pobierana ze źródła zasilania, napięcie na indukcyjności jest 
stałe, równe napięciu zasilającemu. Niezależnie zatem od rezystancji obcią¬ 
żenia (przy obciążeniu podkrytycznym) w każdym takcie kluczowania jest 
pobierana taka sama energia ze źródła zasilania, która jest następnie w cało¬ 
ści oddawana w drugim takcie kluczowania. W bezstratnym układzie kon¬ 
wertera przeciwbieżnego prowadzi to do nieograniczonego wzrostu napięcia 
wyjściowego przy braku obciążenia. 

Na rysunku 7.15 przedstawiono zależność napięcia wyjściowego od re¬ 
zystancji obciążenia i od prądu obciążenia. Zaznaczono granicę między 
obiążeniem nad- i podkrytycznym. 

Czasem w celu ograniczenia napięcia wyjściowego konwertera przeciw¬ 
bieżnego przy braku obciążenia stosuje się dodatkowe uzwojenia, które 
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Rys. 7.15. Wykresy unormowanego napięcia wyjściowego przeciwbieżnego konwertera 
przy różnych wartościach współczynnika 5, w funkcji: a) odwrotności rezystancji obciążenia; 
b) prądu obciążenia 


umożliwiają odprowadzanie nadmiaru energii z powrotem do źródła zasila¬ 
nia (rys. 7.16). Odprowadzanie energii do zasilania powinno odbywać się 
jedynie przy niedociążeniu konwertera przeciwbieżnego, tj. przy obciążeniu 
podkrytycznym. Dlatego napięcie na uzwojeniu pomocniczym przy obciąże¬ 
niu nadkrytycznym powinno być mniejsze niż napięcie zasilania, aby ener¬ 
gia nie była zwracana do źródła zasilania. Stąd otrzymuje się warunek na 
przekładnię uzwojenia pomocniczego (rewersyjnego) do uzwojenia główne¬ 
go (pierwotnego) 
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Rys. 7.16. Schemat bezpiecznego 
przeciwbieżnego konwertera napięcia 
stałego 


(7-24) 

®max 

podobnie, jak we wcześniej omawianych układach z izolacją galwaniczną 
(zależność 7.16b). Maksymalne napięcie wyjściowe konwertera jest wtedy 
ograniczone do wartości 


(7.25) 


Przykład 7.1. Wyznaczyć wartości elementów konwertera przeciwbieżnego oraz układu 
tłumiącego przepięcia na tranzystorze kluczującym (rys. 7.17). Narysować przebiegi napięć 
i prądów w układzie przy maksymalnej mocy wyjściowej. 

Napięcie zasilania konwertera Uj = 300 V, napięcie wyjściowe U Q = 20 V, częstotliwość 
kluczowania / = 20 kHz, nominalna wartość współczynnika 3 = 0,5, minimalna moc, przy 
której występuje obciążenie krytyczne konwertera, Pkr = 20 W. Maksymalna moc wyjściowa 
P max = 60 W. Współczynnik sprzężenia między uzwojeniem pierwotnym i wtórnym transfor- 
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Rys. 7.17. Konwerter przeciwbieżny z układem tłumiącym 
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matora k = 0,99. Maksymalny współczynnik przepięcia na tranzystorze kluczującym n T = 0,2 
rozumiany jako stosunek amplitudy napięcia występującego na indukcyjnościach szeregowych 
transformatora do maksymalnego napięcia występującego na kluczu przy idealnym transfor¬ 
matorze (dla współczynnika sprzężenia k = 1). Stała czasowa układu tłumiącego t = R T C T jest 
znacznie większa niż okres kluczowania. 

1. Z zależności (7.19) wyznacza się przekładnię transformatora 


U 0 1 - <5 20 1 - 0,5 

U 1 8 300 0,5 


1 

— = 0,06667 
15 


2. Z warunku na obciążenie krytyczne wyznacza się indukcyjność główną transformatora im¬ 
pulsowego, wykorzystując wzory (7.19), (7.22a) oraz przyjmując I 0kr — P kr jU 0 


L = 


UjT 

ploter 


3(1 -ó) = 


UiUoK 1 - <$) 
2 pP kr f 


U 2 Ó 2 

2Pj 


(7.26) 


300 2 • 0,5 2 

L =-« 28 mH 

2 • 20 ■ 20000 


3. Maksymalny prąd płynący przez klucz, równy prądowi płynącemu przez indukcyjność 
główną transformatora przy maksymalnej mocy wyjściowej, wyznaczony z zależności (7.21) 
przy uwzględnieniu, że I 0 = P max /U 0 wynosi 




U, 

+—«5r = 
2 L 


——- p + 

U 0 { 1 - 5 ) 


U,5 
2Lf 


(7.27a) 


Uwzględniając zależność (7.19) otrzymuje się 


. uć_ 

W + 2L f 


oraz 


Ujó 


Uj3 
2 Lf 


(7.27b) 


(7.27c) 


Stąd 


60 


300 ■ 0,5 


300 -0,5 2 • 0,028 ■ 20000 


= 0,4 + 0,134 = 0,534 A 


natomiast = 0,4 — 0,134 = 0,266 A. 

4. Układ tłumiący odbiera energię zgromadzoną w indukcyjnościach szeregowych (rozprosze¬ 
nia) transformatora przy kluczowaniu, nie dopuszczając do nadmiernego wzrostu napięcia 
na kluczu. Wartości elementów układu tłumiącego zależą od ilości energii przekazywanej 
z tych indukcyjnośd do układu tłumiącego, tj. od prądu płynącego przez indukcyjności 
szeregowe oraz wartości tych indukcyjności. Indukcyjności szeregowe wynikają z niepełnego 
sprzężenia między uzwojeniami transformatora. 
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Schemat zastępczy transformatora przedstawiono na rys. 7.18a, natomiast na 
rys. 7.18b - schemat zastępczy konwertera. Na rysunku 7.18c pokazano przebiegi napięć 
i prądów w konwerterze. Dla lepszego zobrazowania przebiegów przy włączaniu i wyłącza¬ 
niu klucza na odcinkach AB i CD rozciągnięto skalę czasu. Odcinek AB obrazuje przebiegi 
przy wyłączaniu, a odcinek CD - przy włączaniu klucza. 

Indukcyjność uzwojenia pierwotnego wynosi 

L x = L/fc 

L x = 28/0,99 » 28,29 mli (7.28a) 

a indukcyjność rozproszenia pierwotna i wtórna przeniesiona do obwodu pierwotnego 

L sl =L S 2 =Li(l-^)«L(l-^) 

L S1 = L S2 = 28 • (1 - 0,99) = 0,28 mH (7.28b) 

Podczas wyłączania klucza kondensator C T jest ładowany prądem z indukcyjności 
szeregowej L S1 przez przewodzącą diodę tłumiącą D T . Część prądu jest równocześnie 
odprowadzana do źródła zasilania przez rezystor R T . Korzystając z bilansu ładunku do¬ 
starczanego i odprowadzanego z kondensatora można wyznaczyć wartość rezystancji tłu¬ 
miącej R t . 

Do wyznaczenia ładunku impulsowo doprowadzanego do układu tłumiącego należy 
określić kształt przebiegu prądu i T oraz czas przepływu tego prądu. 
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Rys. 7.18. Schemat zastępczy: c) przebiegi napięć i prądów w konwerterze 
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W początkowym etapie wyłączania klucza przez indukcyjność główną L i rozproszenia 
L S1 płynie prąd natomiast przez indukcyjność rozproszenia L S2 prąd nie płynie. Na¬ 
pięcie na kluczu rośnie do chwili, aż zacznie przewodzić dioda tłumiąca D T . Napięcie na 
kluczu jest wtedy ograniczane do napięcia U T panującego na układzie tłumiącym C T , R T . 
Zaczyna, również przewodzić dioda D obwodu wyjściowego. Na indukcyjnościach rozpro¬ 
szenia panuje zatem napięcie będące różnicą napięcia U T i U 2 . Prąd z indukcyjnośd głównej 
zaczyna płynąć do obciążenia przez indukcyjność rozproszenia L S2 , natomiast prąd płynący 
przez indukcyjność rozproszenia obwodu pierwotnego maleje. Ponieważ indukcyjności roz¬ 
proszenia są znacznie mniejsze niż indukcyjność główna transformatora, można przyjąć, że 
w okresie przejściowym, w którym zmieniają się prądy w indukcyjnościach rozproszenia, 
prąd w indukcyjności głównej nie ulega zmianie. Jest to równoważne przyjęciu, że suma 
prądów i LS1 i w okresie przejściowym jest stała, czyli 

* 1 . 52(0 = *LC “ *LS 1 = hjnax ~ *L 51 (7.29a) 


a również 


^LS2 ^LSI 

dt ~~ ~ dt 

Stąd 

Ulsi _ Ulsi 

Łs2 L S1 


(7.29b) 


(7.29c) 


Ponieważ indukcyjności rozproszenia L S1 i L S1 są takie same, panują na nich identyczne 
napięcia, równe połowie różnicy napięcia U T i U 2 . Napięcia te są stałe, dlatego na indukcyj¬ 
nościach rozproszenia otrzymuje się liniowe zmiany prądu. 

Napięcie U 2 dla idealnego konwertera określa zależność (7.20), a napięcie U T zależność 

U T = U 2 ( 1 + n T ) (7.30) 

stąd 


AU LS1 = 0,5(t/ r - U 2 ) = 0,5 U 2 n T = 0 ,5n 2 


1 — <5 


(7.31) 


Czas (t x = t 4 — t 3 ) przepływu prądu i T 


7 Lmax 


Lsi _ Ul-W-S) 

A U LS1 ^ 0,5Ujrn T 


natomiast średnia wartość prądu tłumiącego 


T = T — — I 2 f- 

Tav Ł Lmax ^ * LmaxJ 


L( 1 - k)(l - 8) 

U jfŁ ■j’ 


(7.32) 


(7.33) 


Po podstawieniu danych do wzorów otrzymuje się U 2 = 600 V, U T = 720 V, t x — 
— 2,5 ps, I Tav « 13,3 mA, R T = 31,6 kQ. Moc strat w obwodzie tłumiącym wydzielana na 
rezystancji R T wynosi P T = 5,6 W. Stanowi ona ok. 10% mocy wyjściowej zasilacza, stąd 
sprawność jego wynosi ok. 90% - z uwzględnieniem jedynie mocy strat występującej w ob¬ 
wodzie tłumiącym. 
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Rys. 7.19. Wykresy maksymalnego napięcia na kluczu oraz mocy traconej w obwodzie 
tłumiącym w funkcji współczynnika przepięcia 


Na rysunku 7.19 przedstawiono wykresy zmiany maksymalnego napięcia na kluczu 
oraz moc traconą w obwodzie tłumiącym przy zmianie współczynnika przepięcia dla oma¬ 
wianego układu. Z wykresów widać, że straty mocy występujące w obwodzie tłumiącym 
można zmniejszyć przez zwiększenie dopuszczalnego przepięcia na tranzystorze kluczującym 
(zwiększenie n T ) oraz przez stosowanie transformatorów o małych indukcyjnościach roz¬ 
proszenia. Uzyskuje się to przez stosowanie tranzystorów kluczujących o zwiększonym na¬ 
pięciu przebicia U CE , stosowanie ferrytowych rdzeni kubkowych oraz nawijanie uzwojeń 
w sposób zapewniający maksymalne sprzężenia między nimi. 

7.2.4. Konwertery o wielu wyjściach 

W większości urządzeń wymaga się kilku napięć zasilających. Oczywiście, 
jest możliwa realizacja kilku niezależnych stabilizatorów impulsowych tak, 
jak to czyni się przy stosowaniu stabilizatorów ciągłych, lecz takie rozwiąza¬ 
nie nie jest optymalne. Korzystniejsze jest zastosowanie pojedynczego zasi¬ 
lacza impulsowego zawierającego konwertery o kilku wyjściach. Jak wiado¬ 
mo, napięcie wyjściowe idealnego konwertera napięcia stałego z izolacją 
galwaniczną przy obciążeniu nadkrytycznym jest uzależnione jedynie od na¬ 
pięcia zasilającego, współczynnika wypełnienia impulsów wyjściowych 
i przekładni transformatora. Wykorzystując tę właściwość można zrealizo¬ 
wać kilka niezależnych obwodów wyjściowych (przedstawionych na 
rys. 7.20a, b), których napięcia wyjściowe będą indywidualnie uzależnione 
od przekładni transformatora, tj. dla współbieżnych konwerterów napięcia 
stałego, będą określone zależnościami typu 

Uon=Ujp n 5 

a dla przeciwbieżnych konwerterów napięcia stałego 


(7.34a) 
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U Qn = W/(l - <5) (7.34b) 

przy czym - przekładnie indywidualne n-tego uzwojenia wtórnego wzglę¬ 
dem uzwojenia głównego (pierwotnego). 

Przy stabilizacji tylko jednego napięcia wyjściowego, pozostałe napięcia 
są również stabilizowane nadążaniem za napięciem wyjściowym kontrolo¬ 
wanym przez obwód sprzężenia zwrotnego, co można wyrazić zależnością 



Rys. 7.20. Stabilizator impulsowy o wielu wyjściach; a) z konwerterem przeciwbieżnym; 
b) z konwerterem współbieżnym 
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Uo« = U 0s pjp s (7-35) 

przy czym: U Qs - napięcie wyjściowe kontrolowane przez obwód sprzężenia 
zwrotnego; p s - przekładnia uzwojenia obwodu kontrolowanego przez ob¬ 
wód sprzężenia zwrotnego. 

Jest oczywiste, że najlepszą stabilizację napięcia wyjściowego otrzymuje 
się w obwodzie bezpośrednio kontrolowanym przez pętlę sprzężenia zwrot¬ 
nego. Pętla ta obejmuje wszystkie elementy konwertera. W wyniku jej dzia¬ 
łania jest regulowana SEM we wszystkich uzwojeniach transformatora. 
W idealnych (bezstratnych) obwodach napięcia wyjściowe byłyby uzależnio¬ 
ne jedynie od SEM na poszczególnych wyjściach, co zapewniałoby pełną 
stabilizację równocześnie na wszystkich wyjściach. Jednak występowanie re¬ 
zystancji strat, rezystancji szeregowych diod prostowniczych, indukcyjności 
rozproszenia (różnych dla poszczególnych uzwojeń), powoduje pogorszenia 
stabilizacji napięć wyjściowych na wyjściach nie kontrolowanych bezpośred¬ 
nio przez obwód sprzężenia zwrotnego. 

Pojawiają się również wzajemne oddziaływania zmian obciążeń po¬ 
szczególnych obwodów wyjściowych, zwane zjawiskiem regulacji skrośnej. 
Zjawisko to ma największy wpływ przy zmianie obciążenia obwodu kon¬ 
trolowanego bezpośrednio przez pętlę sprzężenia zwrotnego, gdyż np. zwię¬ 
kszenie obciążenia tego obwodu przy istnieniu strat w konwerterze napięcia 
stałego prowadzi do takiego wzrostu współczynnika wysterowania, przy 
którym napięcie wyjściowe ponownie osiągnie swoją nominalną wartość, 
zapewniając właściwą stabilizację tego napięcia. Jednak powstały przy tym 
przyrost współczynnika wypełnienia impulsów sterujących bezpośrednio po¬ 
woduje wzrost SEM na pozostałych uzwojeniach, czego następstwem jest 
wzrost napięcia na innych wyjściach. W celu zmniejszenia zjawiska wzajem¬ 
nego oddziaływania wyjść i uzyskania dużej stałości napięcia wyjściowego 
na wszystkich wyjściach, należy dążyć do zwiększania wzajemnego sprzęże¬ 
nia między wszystkimi uzwojeniami transformatora, co wymaga m.in. 
znacznego zmniejszenia indukcyjności szeregowych. 

Stabilizacja napięć na wyjściach nie kontrolowanych bezpośrednio 
przez pętlę sprzężenia zwrotnego na ogół nie jest gorsza od ok. 1-3%, co 
najczęściej jest wystarczające. Dla uzyskania jeszcze lepszej stabilizacji sto¬ 
suje się dodatkowe stabilizatory o działaniu ciągłym, przy czym w celu zmi¬ 
nimalizowania strat w całym zasilaczu obejmuje się pętlą sprzężenia zwrot¬ 
nego wyjście zasilacza impulsowego o największym poborze mocy. Trzeba 
przypomnieć, że w stabilizatorach o działaniu ciągłym straty mocy mini¬ 
malizuje się doborem napięcia zasilającego możliwie tylko niewiele więk¬ 
szego niż napięcie wyjściowe (o ok. 2-3 V), co jest ułatwione przy wstępnej 
stabilizacji tego napięcia w stabilizatorze impulsowym. 

Na omówionym już wcześniej rys. 7.20 przedstawiono przykłady kon¬ 
werterów o wielu wyjściach. W konwerterach współbieżnych (rys. 7.20b) 
jest wymagane stosowanie indukcyjności w każdym obwodzie filtrującym, 
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ponadto do zapewnienia dobrej stabilizacji napięć wyjściowych każdy ob¬ 
wód powinien pracować w zakresie obciążenia nadkrytycznego, gdyż 
w przeciwnym razie wystąpi wzrost napięcia wyjściowego. Jest to poważna 
wada, dlatego też układy takie nie zawsze są stosowane w zasilaczach o wie¬ 
lu wyjściach. Znacznie prostsze jest stosowanie wielu wyjść w konwerterach 
przeciwbieżnych, które nie zawierają indukcyjności w obwodach filtrują¬ 
cych (rys. 7.20a). 

7.2.5. Porównanie właściwości konwerterów napięcia stałego 

Przy wyborze rodzaju konwertera napięcia stałego w zasilaczu impulsowym 
rozważa się właściwości różnych układów w zależności od mocy wyjściowej 
i napięcia wyjściowego, liczby napięć wyjściowych mających wpływ na na¬ 
pięcie szczytowe występujące na kluczu, maksymalnego prądu klucza, zło¬ 
żoności układu, jego kosztów, wymiarów, sprawności itp. Najprostsze i naj¬ 
tańsze w realizacji są przeciwbieżne konwertery napięcia stałego. Konwer¬ 
tery te umożliwiają również łatwe realizowanie układów o wielu wyjściach 
napięciowych. Ich wadą jest niedostateczne wykorzystanie rdzeni transfor¬ 
matorów oraz duże tętnienia prądu płynącego przez kondensatory filtrują¬ 
ce. Dlatego konwertery przeciwbieżne są stosowane jedynie w stabilizato¬ 
rach impulsowych małej i średniej mocy. 

Przy większych prądach wyjściowych i średnich mocach wyjściowych są 
godne polecania konwertery współbieżne z pojedynczym kluczem, nato- 



Rys. 7.21. Wykresy zalecanych zakresów stosowania konwerterów przeciwbieżnych, 
współbieżnych z jednym kluczem oraz współbieżnych przeciwsobnych; P 0 -moc wyjściowa, 
U 0 - napięcie wyjściowe 
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miast przy dużych mocach wyjściowych z reguły stosuje się konwertery 
współbieżne z kluczami pracującymi w układach przeciwsobnych. Wpraw¬ 
dzie wymagają one stosowania rozbudowanych układów, ale za to umoż¬ 
liwiają dobre wykorzystanie rdzeni transformatorowych i tranzystorów klu¬ 
czujących oraz zapewniają największą sprawność energetyczną. 

Na wykresie 7.21 przedstawiono zalecane granice zakresów stosowania 
konwerterów przeciwbieżnych, współbieżnych z jednym kluczem oraz 
współbieżnych przeciwsobnych, określone dopuszczalnymi prądami szczy¬ 
towymi dostępnych tranzystorów przełączających i dostępnymi kształtkami 
rdzeni transformatorowych. 


7.3. UKŁADY STABILIZACJI NAPIĘCIA WYJŚCIOWEGO 

* 

7.3.1. Wprowadzenie 

Impulsowy stabilizator napięcia stałego jest systemem z zamkniętą pętlą 
sprzężenia zwrotnego, w którym przez regulację czasu zamknięcia i otwar¬ 
cia kluczy konwertera dokonuje się stabilizacji napięcia wyjściowego. 
W zależności od sposobu regulacji ciągu impulsów sterujących rozróżnia 
się układy stabilizatorów samowzbudnych, stabilizatorów z modulacją sze¬ 
rokości impulsów, z modulacją częstotliwości, z modulacją amplitudy i inne. 
Stabilizatory te różnią się między sobą stopniem skomplikowania układów, 
szybkością reakcji układu na zaburzenia (zmiany obciążenia, napięcia 
wejściowego, zakłócenia itp.), poziomem tętnień napięcia wyjściowego, 
częstotliwością pracy itp. W praktyce najczęściej są stosowane stabilizatory 
samowzbudne oraz stabilizatory z modulacją szerokości impulsów. Pozo¬ 
stałe typy stabilizatorów są bardzo rzadko stosowane, nie będą więc tutaj 
omawiane. 

7.3.2. Stabilizatory z modulacją szerokości impulsów 

Stabilizatory z modulacją szerokości impulsów (ang. pulse width modulation, 
PWM) zawierają konwerter napięcia stałego, układ próbkujący napięcie 
wyjściowe, wzmacniacz błędu, źródło napięcia odniesienia, korekcyjny filtr 
dolnoprzepustowy, generator synchronizujący oraz modulator szerokości 
impulsów (rys. 7.22a). W stabilizatorach z modulacją szerokości impulsów 
napięcie wyjściowe i napięcie odniesienia porównuje się we wzmacniaczu 
błędu, który steruje modulatorem szerokości impulsów przez filtr dol¬ 
noprzepustowy. Stabilizacja napięcia dokonuje się przez zmianę szerokości 
impulsów sterujących wytwarzanych w modulatorze. Współczynnik wypeł¬ 
nienia impulsów sterujących może być zmieniany od zera do wartości 
maksymalnej zwykle równej 0,7-0,8, co umożliwia zmianę napięcia wyjścio¬ 
wego w dużym zakresie. 
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Modulator szerokości impulsów 



Modulator Filtr korekcyjny Wzmacniacz 


Rys. 7.22. Impulsowy stabilizator napięcia stałego z modulacją szerokości impulsów; 
a) schemat blokowy; b) schemat zastępczy 

Stosowanie filtrów dolnoprzepustowych w konwerterach napięcia stałego, 
wynikające z zasady działania konwerterów, niekorzystnie wpływa na charak¬ 
terystykę amplitudowo-fazową układu sprzężenia zwrotnego. Pętla sprzężenia 
zwrotnego obejmuje bowiem konwerter z dwubiegunowym filtrem LC, wzma¬ 
cniacz błędu, modulator szerokości impulsów oraz kluczowany układ przeka¬ 
zywania energii, wnoszący opóźnienie proporcjonalne do okresu kluczowania. 
Układ stabilizatora impulsowego może stać się niestabilny. Do wyznaczenia 
warunków stabilności układu mogą być zastosowane ogólnie znane metody, 
z wykorzystaniem zmodyfikowanego przekształcenia Z (z uwzględnieniem efe¬ 
ktu kluczowania w konwerterze). Często można polegać na uproszczonym 
schemacie zastępczym (rys. 7.22b), w którym model dyskretny klucza zastępu¬ 
je się układem liniowym ciągłym. Do wyznaczenia transmitancji układu 
i warunków stabilności wystarcza wtedy jedynie przekształcenia Laplace’a. 
Na podstawie tego schematu zastępczego napięcie wyjściowe zasilacza impul¬ 
sowego z konwerterem współbieżnym (U A — UjS) określa się zależnością 


(7.36a) 
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przy czym transmitancja układu w otwartej pętli 


k(s) = UfiJcJls) 


_1_ 

1 + sL/R 0 + s 2 LC 


(7.36b) 


k u - wzmocnienie wzmacniacza błędu; F(s) - transmitancja filtru (korekcyj¬ 
nego); k m - transmitancja modulatora 


du s 


(7.36c) 


Względny błąd napięcia wyjściowego można zdefiniować następująco: 


U ref ~ Upił) = 1 

U ref 1 + KS) 


(7.37a) 


zatem statyczny względny błąd napięcia wyjściowego 


lim 

s-+0 


Uref 


1 

i + UtKKFOS) 


(7.37b) 


Z zależności (7.36b) wynika, że transmitancja układu jest uzależniona 
od napięcia zasilającego JJ V Wpływ napięcia Uj na transmitancję układu 
jest związany z uzależnieniem napięcia wyjściowego konwertera od iloczynu 
współczynnika wypełnienia impulsów sterujących i wartości napięcia zasila¬ 
jącego. Uzależnienie transmitancji układu od napięcia zasilającego nie jest 
korzystne, z tego też względu niekiedy są stosowane układy kompensujące 
wpływ napięcia zasilającego na transmitancję układu. Najczęściej stosuje się 
nieliniowe modulatory szerokości impulsów, których transmitancja maleje 
wraz ze wzrostem napięcia zasilającego w taki sposób, aby łączna trans- 
mitanq'a modulatora i konwertera napięcia stałego była niezmienna w du¬ 
żym zakresie zmian napięcia zasilającego, tzn. aby 


dU A 

du s 


= k m Uj = const 


(7.38) 


Pośrednio stałość transmitancji można zapewnić wykorzystując zależ¬ 
ność współczynnika 5 od napięcia Uj w stanie ustalonym (wzory 7.2, 7.19), 
np. stosując nieliniowe modulatory szerokości impulsów. Nieliniową chara¬ 
kterystykę modulatora otrzymuje się zwykle przez stosowanie generatorów 
wytwarzających przebiegi impulsowe wykładnicze a nie piłokształtne, jak to 
przedstawiono na rys. 7.23. Moduł transmitancji takiego modulatora jest 
najmniejszy dla małych wartości napięcia sterującego, przy którym współ¬ 
czynnik 5 jest najmniejszy i rośnie wraz ze wzrostem napięcia u s . 
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Rys. 7.23. Nieliniowy modulator szerokości impulsów 


Wyznaczony ze wzoru (7.36) współczynnik stabilizacji napięcia wyjścio¬ 
wego stabilizatora impulsowego z modulacją szerokości impulsów 


s~+ 0 dUr(s) [1 + W^O)] 2 


(7.39) 


Dla U I k u k m F(^) » 1, tj. dla dużego wzmocnienia w otwartej pętli, wyra¬ 
żenie upraszcza się do postaci 


S« = lim 
0 


dtfjCł) 


t/. 


re/ 


Ujk u k m F(Q) 


(7.40) 


Do zachowania stabilności oraz zapewnienia korzystnej odpowiedzi 
układu na zaburzenia w układzie (skoki napięcia, obciążenia itp.), przy któ¬ 
rej otrzymuje się aperiodyczne lub aperiodyczno-krytyczne dochodzenie 
układu do stanu ustalonego, stosuje się w pętli sprzężenia zwrotnego stabili¬ 
zatorów impulsowych filtry korekcyjne. Są nimi z reguły filtry proporcjo- 
nalno-całkujące. Ich górna częstotliwość przepustowa jest na ogół znacznie 
mniejsza od pasma przenoszenia filtru LC konwertera napięcia stałego. Sto¬ 
sowanie filtrów korekcyjnych, niezbędne do uzyskania stabilności układu, 
niestety powoduje również znaczne zmniejszenie szybkości reakcji stabiliza¬ 
torów impulsowych z modulacją szerokości impulsów na chwilowe zmiany 
napięcia, obciążenia itp. Napięcie wyjściowe zasilaczy może ustalać się 
w czasie kilkunastu ms, a ze stosowaniem dużych wzmocnień w pętli, przy 
których uzyskuje się lepszą stabilizację napięcia wyjściowego - nawet w cza¬ 
sie kilkuset ms. 
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7.3.3. Stabilizatory samowzbudne 

Stabilizatory samowzbudne, nazywane również stabilizatorami z regulacją 
dwupołożeniową (ang. self oscillating switching regulator, SOSR) w naj¬ 
prostszym przypadku zawierają w pętli sprzężenia zwrotnego przerzutnik 
z pętlą histerezy (rys. 7.24). W układzie tym sygnał błędu u c (jako różnica 
sygnałów u Q i U ref ) steruje przerzutnikiem z pętlą histerezy. Przerzutnik 
włącza klucz wówczas, gdy napięcie wyjściowe jest niższe niż dolny próg 
histerezy przerzutnika, a wyłącza - gdy jest wyższe niż górny próg histerezy 
tego przerzutnika. Analizując cykl graniczny układu typu przekaźnikowego 
(układ z pętlą histerezy), zawierającego dwubiegunowy filtr dolnoprzepus- 
towy LC można dojść do wniosku, że układ może być niestabilny. Do za¬ 
pewnienia stabilności konieczne staje się wprowadzenie co najmniej jednego 
zera w transmitanq’i układu, co najczęściej realizuje się przez włączenie rezy¬ 
stancji w szereg z kondensatorem C filtru dolnoprzepustowego LC. 



Rys. 7.24. Schemat blokowy impulsowego stabilizatora z regulacją dwupołożeniową 


Z zasady działania układu wynika, że napięcie wyjściowe zmienia się 
między poziomem górnym i dolnym napięcia przerzutnika zgodnie z pętlą 
histerezy. Okresy włączania i wyłączania klucza przy drganiach stabilnych są 
uzależnione od szybkości zmian napięcia wyjściowego, jak również od na¬ 
pięć progowych przerzutnika. Ponieważ szybkość zmian napięcia wyjściowe¬ 
go jest uzależniona m.in. od wartości napięcia wejściowego, napięcia wyj¬ 
ściowego, rezystancji obciążenia, elementów filtru LC, zakresu pracy kon¬ 
wertera (obciążenie nadkrytyczne lub podkrytyczne), zatem częstotliwość 
pracy stabilizatora może ulegać dużym zmianom. W stabilizatorze z bezstrat¬ 
nym współbieżnym konwerterem napięcia stałego pracującym przy obciąże¬ 
niu nadkrytycznym przy założeniu, że napięcie zmienne na pojemności C filt¬ 
ru jest znacznie mniejsze niż napięcie zmienne na rezystancji 'R c , częstotliwość 
pracy stabilizatora z regulacją dwupołożeniową określa się z zależności 


Uh — M l R c — 


Ui — U o 


5TR r 


(U, - U 0 )U 0 
LUj 


TR C 


L 


(7.41) 
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R c (U I — U 0 )Uo 
L U r U h 


(7.42) 


Z zależności (7.42) wynika, że częstotliwość kluczowania jest proporcjonal¬ 
na do wartości rezystancji Rc włączonej w szereg z kondensatorem i maleje 
do zera przy zerowej wartości tej rezystancji. Ten ostatni wniosek nie jest 
słuszny, gdyż przy bardzo małej rezystancji R c częstotliwość generacji jest 
uzależniona również od zmian napięcia na pojemności C filtru dolnoprzepu- 
stowego. Szczegółowa analiza napięcia wyjściowego, uwzględniająca rów¬ 
nież zmiany napięcia na pojemności, dowodzi, że amplituda zmian napięcia 
wyjściowego może przekraczać zakres histerezy przerzutnika. Mniejsza jest 
również częstotliwość drgań stabilizatora w stosunku do częstotliwości wy¬ 
znaczonej z zależności (7.42). Te rozbieżności wynikają z przesunięcia fazo¬ 
wego napięcia na pojemności filtru C w stosunku do napięcia występującego 
na szeregowej rezystancji R c . 

W praktycznych układach stabilizatorów samowzbudnych dość często 
stosuje się jako rezystancję R c jedynie własną szeregową rezystancję strat 
kondensatorów używanych w filtrze dolnoprzepustowym LC, która najczęś¬ 
ciej jest wystarczająco duża, aby zapewnić stabilność układu. Jednak wyko¬ 
rzystywanie jedynie szeregowej rezystancji strat kondensatorów musi pro¬ 
wadzić do dużych zmian częstotliwości pracy stabilizatora, gdyż rezystancja 
ta może być różna w zależności od typu kondensatora, egzemplarza, czasu 
starzenia się, temperatury itp. 



Rys. 7.25. Układ prostego stabilizatora impulsowego z regulacją dwupolożeniową 
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Przykład prostego stabilizatora napięcia z regulacją dwupołożeniową 
jest przedstawiony na rys. 7.25. Układ zawiera popularny stabilizator napię¬ 
cia stałego typu pA 723, w którym zjawisko histerezy wynika z zastosowa¬ 
nia dodatniego sprzężenia zwrotnego w układzie wzmacniacza błędu. Szero¬ 
kość strefy histerezy wynosi ok. 100 mV, dlatego tętnienia napięcia wyj¬ 
ściowego wynoszą ok. 100 mV. Częstotliwość pracy stabilizatora przy ob¬ 
ciążeniu nadkrytycznym (powyżej 0,3 A), nominalnym napięciu wejściowym 
ok. 12 V i napięciu wyjściowym 5 V wynosi ok. 30 kHz. 

Do zalet układu z regulacją dwupołożeniową należy prostota budowy 
oraz duża szybkość reakcji układu na zmiany napięcia wyjściowego spowo¬ 
dowane gwałtowną zmianą obciążenia i zmianą napięcia wyjściowego. 
Szybkość reakcji jest zależna głównie od elementów filtru LC. Wśród wad 
tego stabilizatora należy wymienić duże tętnienia napięcia wyjściowego oraz 
zmienną częstotliwość pracy. 

Stałą częstotliwość pracy można naprawić przez synchronizowanie częs¬ 
totliwości pracy stabilizatorów samowzbudnych z częstotliwością zewnętrz¬ 
nego generatora. Stabilizatory takie są nazywane synchronizowanymi stabili¬ 
zatorami samowzbudnymi. Istnieje wiele sposobów synchronizacji tych stabi¬ 
lizatorów. Bardzo często jest stosowana metoda opracowana przez firmę 
Hewlett-Packard, w której wyłączanie klucza odbywa się cyklicznie z częs¬ 
totliwością zewnętrznego generatora, natomiast o włączaniu klucza decydu¬ 
je komparator napięcia, porównujący napięcie wyjściowe z napięciem od¬ 
niesienia (rys. 7.26). 

Układ stabilizatora opracowany wg tej metody zawiera komparator po¬ 
równujący napięcie wyjściowe u Q z napięciem odniesienia U ref , przerzutnik 
RS, bramkę AND oraz generator. Gdy napięcie wyjściowe jest mniejsze niż 
napięcie odniesienia U ref , sygnał wyjściowy z komparatora umożliwia włą¬ 
czenie przerzutnika RS w stan wysoki na wyjściu, natomiast zerowanie 
przerzutnika odbywa się cyklicznie z częstotliwością generatora, niezależnie 
od wartości napięcia wyjściowego. W czasie zerowania przerzutnika jest 
podawany poziom niski na wejście bramki AND, powoduje to odłączenie 
komparatora od wejścia S przerzutnika. Stan niski na wyjściu przerzutnika 
trwa co najmniej przez czas trwania stanu niskiego na wyjściu generatora, 
niezależnie od poziomu napięcia wyjściowego, i powoduje ograniczenie ma¬ 
ksymalnego współczynnika wypełnienia 5^ na wyjściu przerzutnika. 
Współczynnik S max jest równy współczynnikowi wypełnienia impulsów ge¬ 
neratora. Gdy napięcie wyjściowe jest mniejsze niż napięcie odniesienia, 
otrzymuje się na wyjściu przerzutnika RS przebiegi impulsowe o stałej częs¬ 
totliwości i współczynniku wypełnienia 5 max , które mogą sterować kluczami 
również przez układy ze sprzężeniem transformatorowym. 

Inaczej jest natomiast w stabilizatorach z regulacją dwupołożeniową, 
w których czas trwania stanu wysokiego na wyjściu układu sterującego 
przy napięciu wyjściowym mniejszym niż napięcie odniesienia jest nieokre¬ 
ślony. Dlatego stosowanie w stabilizatorach z regulacją dwupołożeniową 
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Rys. 7.26. Synchronizowany stabilizator samowzbudny; a) schemat układu; b) przebiegi 

sprzężenia transformatorowego między stopniem sterującym a konwerterem 
napięcia stałego nie jest możliwe, gdyż transformator taki musiałby przeno¬ 
sić bardzo szerokie impulsy. 

Zaletą stabilizatorów samowzbudnych jest duża szybkość reakcji na 
zmiany napięcia zasilającego i zmiany obciążenia. Ich wadą są duże tętnie¬ 
nia napięcia wyjściowego, które jednak mogą być znacznie zredukowane za 
pomocą dodatkowych filtrów dolnoprzepustowych, umieszczonych na wyj¬ 
ściu. Jeszcze lepszą filtrację i stabilizację uzyskuje się z zastosowaniem dru¬ 
giej pętli sprzężenia zwrotnego, obejmującej pomocniczy filtr dolnoprzepus- 
towy (rys. 7.27). Zastosowanie wzmacniacza błędu między wyjściem zasila¬ 
cza i napięciem odniesienia umożliwia korygowanie napięcia porównawcze¬ 
go stabilizatora samowzbudnego, co przyczynia się do znacznego polepszę- 


1 
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Rys. 7.27. Synchronizowany stabilizator samowzbudny z filtracją napięcia wyjściowego 


nia stałości napięcia wyjściowego stabilizatora impulsowego. W wyniku 
otrzymuje się stabilizator, charakteryzujący się stosunkowo dużą szybkością 
reakcji na zaburzenia (dużą dynamiką), tylko niewiele gorszą od stabilizato¬ 
rów samowzbudnych, dobrą stabilizacją napięcia wyjściowego, uzależnioną 
od wzmocnienia wzmacniacza błędu, oraz małymi tętnieniami. 


7.4. UKŁADY ZABEZPIECZAJĄCE 
7.4.1. Wprowadzenie 

Konwertery napięcia stałego mogą ulegać uszkodzeniu w bardzo krótkim 
czasie (rzędu pojedynczych mikrosekund) na skutek przepięcia lub przetęże- 
nia występującego w elementach półprzewodnikowych. Na uszkodzenia są 
narażone zwłaszcza te elementy półprzewodnikowe, które pracują przy du¬ 
żych napięciach i przełączają duże prądy. Dlatego stabilizatory impulsowe 
powinny zawierać układy szybkiego reagowania w razie nieprawidłowej 
pracy. Powinny one zawierać następujące zabezpieczenia: 

- nadprądowe, przy chwilowym lub ciągłym przeciążeniu; 

- przepięciowe, przy krótkim lub ciągłym przepięciu; 

- kontroli prawidłowego działania pętli sprzężenia zwrotnego; 

- termiczne. 

Zabezpieczenia powinny chronić zarówno sam stabilizator, jak i pod¬ 
łączone do niego urządzenia. Efektem działania układu zabezpieczającego 
może być ograniczenie napięcia lub prądu wyjściowego, lub chwilowe bądź 
trwałe wyłączenie zasilacza. 
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Układy zabezpieczające 

Rys. 7.28. Schemat blokowy układów zabezpieczających 


Układy, które ograniczają wartość napięcia lub prądu wyjściowego, są 
nazywane ograniczającymi układami zabezpieczającymi lub w skrócie ukła¬ 
dami ogranicznikowymi, natomiast układy powodujące chwilowe lub trwałe 
wyłączenie zasilacza po zadziałaniu układów zabezpieczających - wyłączają¬ 
cymi układami zabezpieczającymi (układami wyłącznikowymi). Ograniczanie 
napięcia wyjściowego bądź wyłączanie zasilaczy odbywa się przez reduko¬ 
wanie współczynnika wypełnienia impulsów sterujących konwerter napięcia 
stałego (rys. 7.28) pod wpływem sygnałów pochodzących z czujników napię¬ 
cia, prądu, temperatury itp. 

7.4.2. Wyłączające układy zabezpieczające 

Układy wyłącznikowe są stosowane głównie w celu zabezpieczenia przed 
przepięciami i przeciążeniami termicznymi, które najczęściej powstają na 
skutek nieprawidłowej pracy samego stabilizatora impulsowego. W przypa¬ 
dku zasilania analogowych układów odbiorczych można dopuścić stosowa¬ 
nie wyłącznikowych układów zabezpieczających, zwłaszcza, że przy po¬ 
prawnie dobranych warunkach pracy stany takie występują bardzo rzadko. 
Natomiast w stabilizatorach impulsowych zasilających urządzenia cyfrowe 
(komputery itp.) stosowanie układów wyłączających w zabezpieczeniach 
nadprądowych nie jest korzystne. Chwilowy lub całkowity zanik napięcia 
wyjściowego pod wpływem przeciążenia pojawiającego się dynamicznie lub 
po wystąpieniu chwilowego zakłócenia, może bowiem wymazać zawartość 
pamięci lub spowodować przekłamanie informacji na dysku przy zaniku 
zasilania podczas współpracy urządzenia ze stacją dysków. 

Układy wyłącznikowe skutecznie chronią zasilacze impulsowe przed 
uszkodzeniem, jeżeli szybkość ich reakcji na sygnały pochodzące z czujni- 
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ków zabezpieczających jest duża (czasy reakcji rzędu pojedynczych ps). 
Ubocznym i niekorzystnym skutkiem dużej szybkości reakcji układów wyłą¬ 
cznikowych jest ich reagowanie na wszelkie zakłócenia występujące w zasi¬ 
laczach, co niekiedy może być przyczyną zbędnego wyłączenia stabilizatora 
bez wystąpienia zewnętrznej przyczyny (przeciążenia prądowego, cieplnego, 
przepięcia itp). Niepożądane wyłączenia pod wpływem drobnych zakłóceń 
mogą być znacznie zredukowane po zastosowaniu układów chwilowego wy¬ 
łączania zasilaczy na czas ok. 0,1-1 s, wzbogaconych o liczniki analogowe 
lub cyfrowe, zliczające liczbę uruchomień układów zabezpieczających. 
Trwałe wyłączenie zasilacza w tych układach następuje nie po jednokrot¬ 
nym, lecz dopiero po kilkunastokrotnym zadziałaniu układów zabezpiecza¬ 
jących. Stosowanie takich układów zapobiega trwałemu wyłączeniu zasila¬ 
cza w razie pojawienia się chwilowego drobnego zakłócenia i skutecznie 
chroni zasilacz przy trwałym przeciążeniu. Układy zabezpieczające tego ty¬ 
pu są m.in. powszechnie stosowanie w odbiornikach telewizyjnych. 

Na rysunku 7.29 przedstawiono uproszczony schemat zasilacza impulso¬ 
wego z kilkoma rodzajami zabezpieczeń przepięciowych: z obwodem pomiaru 
przepięcia na kluczu, z obwodem pomiaru przepięcia na wyjściu oraz z obwo¬ 
dem zwierającym wyjście. Każdy z tych obwodów działa niezależnie. W czasie 
poprawnej pracy zasilacza impulsowego napięcie wyjściowe jest kontrolowane 
przez układ stabilizacyjny, zawierający wzmacniacz błędu, filtr i modulator. 
Nadmierny wzrost napięcia wyjściowego, spowodowany np. brakiem obciąże¬ 
nia w przeciwbieżnym konwerterze, powoduje uruchomienie przepięciowych 
układów zabezpieczających. Czujnik przepięcia z diodą DZ t uruchamia układ 
wyłącznikowy przez transoptor, zapewniający izolację galwaniczą między 
wyjściem a układem sterującym. Próg zadziałania czujnika jest zwykle usta¬ 
wiany na poziomie nieznacznie większym niż nominalne napięcie na wyjściu. 

Gdyby z jakiegoś powodu działanie układu okazało się nieskuteczne 
i następowałby dalszy wzrost napięcia wyjściowego, to będzie uruchomiony 
zwieracz tyrystorowy. Zwarcie wyjścia zasilacza impulsowego przez układ 
tyrystorowy spowoduje uruchomienie zabezpieczeń nadprądowych w zasila¬ 
czu, a przy ich braku lub niesprawnym działaniu, spowoduje przepalenie 
bezpiecznika. Z kolei w celu uniknięcia zbędnych uruchomień zwieracza 
tyrystorowego, napięcie jego zadziałania powinno być wyższe niż napięcie 
progowego czujnika przepięcia sterującego układ wyłącznikowy zasilacza. 
Zwieracz ten powinien uaktywniać się jedynie przy wyraźnie niesprawnym 
zasilaczu impulsowym. 

Niezależnie od czujników przepięcia na wyjściu bardzo często stosuje 
się czujniki pomiaru szczytowego napięcia na kluczu. Napięcie na kluczu 
bowiem nie tylko jest uzależnione od napięcia wyjściowego, przekładni 
transformatora i napięcia zasilającego, ale również od indukcyjności szere¬ 
gowej transformatora i od prądu płynącego przez klucz. Przy niepełnym 
sprzężeniu między uzwojeniami pierwotnym i wtórnym transformatora, na 
kluczu pojawiają się impulsy napięciowe, które mogą uszkodzić tranzystor 
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kluczujący. Wprawdzie zawsze stosuje się układy gaszące przepięcia spowodo¬ 
wane istnieniem indukcyjności rozproszenia transformatora, niemniej jednak 
korzystne jest wyłączenie sterowania tranzystora również w razie pojawienia 
się nadmiernej wartości napięcia szczytowego na kluczu. Układ taki skutecz¬ 
nie chroni tranzystor kluczujący przed uszkodzeniem na skutek przebicia 
lawinowego. Na rysunku 7.29 układ przepięciowy (zawierający diodę 
kondensator C t oraz rezystory i? 1 i R z ) pełni rolę czujnika przepięcia, jakie 
może wystąpić na kluczu, oraz rolę układu gaszącego te przepięcia. Napięcie 
z dzielnika rezystancyjnego jest porównywane z napięciem progowym U P 
w komparatorze, który steruje wyłącznikowym układem zabezpieczającym. 



Rys. 7.29. Stabilizator impulsowy z wyłączającymi układami zabezpieczającymi 


Układy wyłącznikowe zasilaczy impulsowych na ogół zawierają prze- 
rzutniki RS uruchamiane sygnałami z układów zabezpieczających. Przerzut- 
niki po zmianie stanu blokują sterowanie konwertera. Zerowanie prze- 
rzutników blokujących odbywa się podczas włączania zasilacza. Przykład 
prostego wyłącznikowego układu zabezpieczającego przedstawiono na 
rys. 7.30. Układ zawiera przerzutnik RS i bramkę AND sterowaną impu- 
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Układ pomiaru prądu 



UkTad zerujący po 
włączeniu zasilania 

Rys. 7.30. Schemat wyłączającego układu zabezpieczającego 


lsami z modulatora oraz z wyjścia Q przerzutnika. Wyjście bramki steruje 
konwerter napięcia stałego. Zerowanie przerzutnika jest realizowane przez 
układ opóźniający, zawierający filtr RC i komparator. Na wyjściu kom¬ 
paratora występuje stan wysoki przez czas zależny od stałej czasowej filtru 
RC oraz od napięcia progowego U R . Na wejście S przerzutnika są poda¬ 
wane przez bramkę OR sygnały z czujników przepięcia, przetężenia czy 
czujników temperatury. Pojawienie się wysokiego stanu choćby na jednym 
z czujników spowoduje zadziałanie przerzutnika i wyłączenie sterowania 
konwertera napięcia stałego. Ponowne włączenie konwertera jest możliwe 
dopiero po wyzerowaniu przerzutnika, tj. po wyłączeniu zasilacza i jego 
ponownym włączeniu. 

7.4.3. Ograniczające układy zabezpieczające 

Układy ograniczające są na ogół stosowane w zabezpieczeniach nadprądo- 
wych, układach kontroli pętli sprzężenia zwrotnego oraz kontroli napięcia 
zasilania układów sterujących. Zwłaszcza istotne jest reagowanie zasilacza 
na przeciążenie prądowe, które może pojawić się przy nieprawidłowym 
działaniu układu zasilanego, wystąpieniu zewnętrznych zakłóceń itp. 

Ograniczające układy zabezpieczające działają na zasadzie zmniejszania 
napięcia wyjściowego. Metody pomiaru prądu wyjściowego i ograniczania 
sterowania mogą być podobne do metod stosowanych w stabilizatorach 
ciągłych. Jednak w przeciwieństwie do stabilizatorów ciągłych, w których 
ogranicza się prąd sterujący tranzystorów mocy, w stabilizatorach impul- 
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sowych prąd sterujący tranzystory kluczujące musi pozostać duży w celu 
zapewnienia szybkiego włączania i wyłączania tranzystorów, a również do 
utrzymywania ich w stanie nasycenia przy kluczach włączonych tak, aby 
tracona na nich moc była jak najmniejsza. Zmniejszania napięcia wyjścio¬ 
wego w stabilizatorach impulsowych przy przeciążeniu dokonuje się nato¬ 
miast przez zmniejszanie współczynnika wypełnienia impulsów sterujących 
tranzystory kluczujące. 

Na rysunku 7.31 jest przedstawiony uproszczony układ ograniczający 
prąd wyjściowy w stabilizatorze impulsowym. W układzie tym przy małych 
prądach obciążenia na wyjściu wzmacniacza W l panuje wysokie dodatnie 
napięcie i dioda D l jest zatkana. Układ ograniczający nie wpływa więc na 
pracę impulsowego stabilizatora napięcia. Natomiast po przekroczeniu gra¬ 
nicznej wartości prądu obciążenia napięcie na wyjściu wzmacniacza W 1 ma¬ 
leje, powodując ograniczenie napięcia wyjściowego wzmacniacza błędu 
przez przewodzącą diodę D v Napięcie sterujące modulator przez filtr dol- 
noprzepustowy zmniejsza się, powodując ograniczenie współczynnika wy¬ 
pełnienia 5. W rezultacie napięcie wyjściowe stabilizatora zmniejsza się. 
Maksymalny prąd wyjściowy jest ograniczony do wartości 

Imax=Z llp (7 - 43) 

Wypadkowa charakterystyka napięciowo-prądowa stabilizatora jest 
przedstawiona na rys. 7.3lb. Nachylenie charakterystyki na odcinku stabili¬ 
zacji napięcia wyjściowego jest uzależnione od wzmocnienia układu w ot¬ 
wartej pętli (7.29), tj. głównie od wzmocnienia wzmacniacza błędu i modula¬ 
tora, natomiast stromość charakterystyki w zakresie ograniczania prądowe¬ 
go jest uzależniona głównie od wzmocnienia wzmacniacza ogranicznika prą¬ 
du (WJ i modulatora. Charakterystyka w zakresie ograniczania prądowego 
nie zależy od parametrów wzmacniacza błędu, gdyż układ ten jest w tym 
zakresie odłączony przez ogranicznik. 

Ograniczanie napięcia wyjściowego może być dokonane również przez 
zmniejszanie napięcia odniesienia U ref przy dużych prądach wyjściowych, 
jak to przedstawiono na rys. 7.32. W układzie tym napięcie odniesienia jest 
stałe dopóty, dopóki prąd wyjściowy jest mniejszy niż prąd dopuszczalny, 
powyżej którego zmniejsza się napięcie na wyjściu wzmacniacza W 1 i zaczy¬ 
na przewodzić dioda ograniczająca D v Napięcie odniesienia jest ogranicza¬ 
ne przez ogranicznik zawierający rezystor R 1 i diodę D v Prąd wyjściowy 
jest ograniczony do wartości opisanej zależnością (7.43). W trakcie ograni¬ 
czania napięcia odniesienia przez wzmacniacz i diodę D 1 zmienia się 
transmitancja układu w otwartej pętli stabilizatora, obejmując oprócz ob¬ 
wodów stabilizacji napięcia, również obwód stabilizacji prądu wyjściowego 
ze wzmacniaczem W 1 . Stąd ograniczenia na wzmocnienie i pasmo wzmac¬ 
niacza W x mogą być wyznaczone z warunków stabilności stabilizatora im¬ 
pulsowego pracującego w zakresie ograniczania prądu wyjściowego. 
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Wzmacniacz 



Ur I 0 
R P 


Rys. 7.31. Ograniczający układ zabezpieczający w obwodzie prądu wyjściowego; 
a) schemat układu; b) charakterystyka napięciowo-prądowa stabilizatora z układem ogra¬ 
niczającym 



Rys. 7.32. Ograniczający układ zabezpieczający w obwodzie prądu wyjściowego stabili¬ 
zatora samowzbudnego 
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Omówione ogranicznikowe układy redukcji prądu wyjściowego charakte¬ 
ryzuje mała szybkość reakcji na zmiany obciążenia, wynikająca z małej szyb¬ 
kości wzmacniacza układu ograniczania prądu oraz wąskiego pasma filtru 
korekcyjnego. Przy powolnych zmianach prądu wyjściowego szybkość reakcji 
układów ograniczających jest jednak na ogół wystarczająca. Przy gwałtow¬ 
nych zmianach obciążenia chwilowy prąd może jednak znacznie przekraczać 
wartość określoną zależnością (7.43). Chwilowy wzrost prądu obciążenia 
ponad wartość graniczną może nie być szkodliwy dla urządzeń odbiorczych, 
może natomiast być niekorzystny dla zasilacza impulsowego. Gwałtowny 
wzrost prądu obciążenia wywołuje bowiem znaczny wzrost prądu płynącego 
impulsowo przez klucze oraz przez indukcyjności konwertera. Szczególnie 
groźne może być nasycanie się rdzeni magnetycznych pod wpływem wzrostu 
prądu, gdyż prąd rośnie wtedy niekontrolowanie przy włączonym kluczu. 

Jedynym sposobem chroniącym tranzystory kluczujące przed szybkim 
nadmiernym wzrostem prądu jest szybkie ich wyłączenie. Na rysunku 7.33 
przedstawiono uproszczony schemat przeciwbieżnego konwertera oraz prze¬ 
biegi prądów płynących przez klucz przy dużym obciążeniu i zmiennym 


b) 




Rys. 7.33. Konwerter przeciwbieżny; a) schemat; b) przebiegi prądu klucza przy nasyca¬ 
jącym się rdzeniu transformatorowym 
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czasie włączenia klucza. Początkowo (po włączeniu klucza) obserwuje się 
zwykły liniowy wzrost prądu w czasie, jednak po pewnym czasie następuje 
narastanie coraz szybsze. Szczególnie jest widoczny wzrost tej szybkości przy 
dochodzeniu do nasycenia rdzenia (dla czasów od t 2 do tj). Skutecznym 
sposobem zabezpieczenia się przed tym niekorzystnym zjawiskiem jest zasto¬ 
sowanie wyłączającego układu zabezpieczającego, działającego w razie prze¬ 
kroczenia dopuszczalnego prądu płynącego przez klucz. Układ taki przedsta¬ 
wiono na rys. 7.30, na którym na jedno z wejść bramki OR podaje się sygnał 
z komparatora porównującego napięcie progowe U p z napięciem na rezysto¬ 
rze R p . Korzystne jest jednoczesne stosowanie ograniczającego układu zabez¬ 
pieczającego i układu wyłączającego, gdyż układ ograniczający skutecznie 
redukuje prąd wyjściowy przy powolnych zmianach obciążenia, nie powodu¬ 
jąc wyłączania zasilacza, natomiast układ wyłączający uaktywnia się jedynie 
przy katastroficznych wzrostach prądu płynącego przez klucz. 

Na rysunku 7.34 przedstawiono układ szybkiego ogranicznika prądu 
wyjściowego, umożliwiającego płynne zmniejszanie współczynnika wypeł¬ 
nienia impulsów sterujących konwerter napięcia stałego w zależności od 
natężenia prądu płynącego przez klucz. Na rysunku 7.34b pokazano prze¬ 
biegi napięć występujące w tym układzie. Układ należy do grupy ogranicza¬ 
jących układów zabezpieczających, nie powoduje bowiem trwałego wyłącza¬ 
nia zasilacza, niezależnie od charakteru przeciążenia (statycznego czy też 
dynamicznego). Ta właściwość powoduje, że ogranicznik ten jest chętnie 
stosowany w stabilizatorach impulsowych zasilających urządzenia cyfrowe. 

Układ szybkiego ogranicznika prądu wyjściowego (rys. 7.34) zawiera 
bramkę AND, przerzutnik RS cyklicznie zerowany impulsami z generatora 
synchronizującego i komparator napięcia, który porównuje napięcie z ukła¬ 
du pomiaru prądu w kluczach. Gdy prąd klucza nie przekracza granicznej 
wartości, na wyjściu komparatora jest stan niski. Na wyjściu Q przerzutnika 
RS występuje stan wysoki, który umożliwia przekazywanie przez bramkę 
AND impulsów z modulatora (z napięciowej pętli sprzężenia zwrotnego) do 
konwertera napięcia stałego. W przypadku przekroczenia granicznej warto¬ 
ści prądu następuje zmiana stanu komparatora oraz przerzutnika RS, który 
blokując bramkę AND powoduje natychmiastowe wyłączenie kluczy kon¬ 
wertera napięcia stałego. Blokada konwertera trwa do chwili wyzerowania 
przerzutnika RS przez generator synchronizujący. Generator uruchamia 
również układ modulatora szerokości impulsów wyjściowych (rys. 7.26, 
7.24), co zapewnia stałą częstotliwość pracy układu, niezależnie od obciąże¬ 
nia stabilizatora. W razie trwałego przeciążenia układ przeciążeniowy bę¬ 
dzie uruchamiany w każdym cyklu powodując zmniejszanie średniego 
współczynnika <5. Napięcie wyjściowe będzie się więc zmniejszało zależnie od 
prądu obciążenia. Wypadkowa charakterystyka napięciowo-prądowa stabi¬ 
lizatora impulsowego z pętlą stabilizacji napięcia wyjściowego (rys. 7.26, 
7.27) i układ ograniczania prądu wyjściowego (rys. 7.34a) jest zbliżona do 
charakterystyki prostokątnej z rys. 7.31b. 
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Z modulatora u m 



synchronizujący 



Rys. 7.34. Szybki ograniczający układ zabezpieczający przed przeciążeniem prądowym; 
a) schemat układu; b) przebiegi 

Na rysunku 7.35 przedstawiono uproszczony schemat zasilacza impul¬ 
sowego zasilanego z sieci napięcia zmiennego 220 V. Zasilacz pracuje 
w układzie synchronizowanego stabilizatora samowzbudnego (rys. 7.27). 
Zasilacz zawiera układ szybkiego ogranicznika prądu wyjściowego przed¬ 
stawiony na rys. 7.34 oraz współbieżny konwerter napięcia stałego z pół- 
mostkową przetwornicą. Przebiegi z modulatora szerokości impulsów steru¬ 
ją przemiennie klucz ami przetwornicy przez układ rozdzielania impulsów, 
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Komparator 


Rys. 7.35. Uproszczony schemat impulsowego stabilizatora napięcia stałego z ogranicz¬ 
nikiem prądu wyjściowego 

zawierający przerzutnik T dzielący dwukrotnie częstotliwość generatora, 
oraz bramki AND. Ogranicznik prądu jest sterowany z obwodu transfor¬ 
matora przetwornicy przez transformatorowy przekładnik prądowy Tr 
i dwupołówkowy prostownik. Impulsy napięcia na wyjściu prostownika, 
proporcjonalne do prądu płynącego przez transformator przetwornicy i klu¬ 
cze przełączające są porównywane z napięciem odniesienia przez ogranicz¬ 
nik prądu. 


7.4.4. Układy miękkiego startu i układy kontroli pętli 
sprzężenia zwrotnego 

W zasilaczach impulsowych powszechnie stosuje się układy miękkiego 
startu, powodujące powolny wzrost współczynnika wypełnienia impulsów 
sterujących konwerter od zera do wartości nominalnej, kontrolowanej na¬ 
stępnie przez układ pętli sprzężenia zwrotnego. Dzięki temu czas ustalania 
się napięcia wyjściowego jest uzależniony od zaprogramowanej szybkości 
działania układu miękkiego startu (praktycznie wynosi 0,1-1 s). Stosowanie 
układów miękkiego startu ogranicza udary prądowe występujące po włącze¬ 
niu zasilacza, związane głównie z ładowaniem dużych pojemności stabiliza¬ 
tora (chwilowe zwarcie obwodu wyjściowego). 

W trakcie wzrostu współczynnika <5 jest możliwe kontrolowanie przyro¬ 
stu napięcia wyjściowego - poza główną pętlą sprzężenia zwrotnego za po¬ 
mocą tzw. układów kontroli pętli. Celem takiej kontroli jest sprawdzanie 
reakcji konwertera napięcia stałego na zmiany współczynnika 5 (rys. 7.36). 
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W czasie poprawnej pracy zasilacza przyrostom współczynnika 5 powinny 
odpowiadać przyrosty napięcia wyjściowego, uzależnione m.in. od napięcia 
zasilania i rodzaju użytego konwertera. Wzrost napięcia wyjściowego powi¬ 
nien umożliwić dalszy przyrost współczynnika 5 aż do osiągnięcia nominal¬ 
nej wartości napięcia wyjściowego, natomiast przy braku przyrostu napięcia 
wyjściowego powinno się ograniczyć współczynnik 5 do małej wartości, rzę¬ 
du 0,15-0,25. Tego typu regulacja zapobiega powstawaniu nadmiernego na¬ 
pięcia na wyjściu stabilizatora w razie uszkodzenia obwodu sprzężenia 
zwrotnego, układów próbkowania napięcia wyjściowego itp. Przy spraw¬ 
nym konwerterze napięcia stałego i przy uszkodzonym obwodzie sprzężenia 
zwrotnego napięcie wyjściowe jest ograniczane do poziomu ok. kilkudziesię¬ 
ciu procent wartości nominalnej napięcia. Natomiast przy braku układu 
kontroli pętli napięcie wyjściowe jest ograniczone jedynie możliwościami 
konwertera napięcia stałego sterowanego przy maksymalnym współczynni¬ 
ku 5 (o typowej wartości ok. 80%) i może znacznie przekraczać nominalny 
poziom napięcia wyjściowego. Odbiorniki podłączone do zasilacza mogą 
wtedy ulec uszkodzeniu. 



Rys. 7.36. Schemat blokowy układu kontroli pętli sprzężenia zwrotnego 


Na rysunku 7.37 jest przedstawiony prosty układ kontroli pętli sprzęże¬ 
nia zwrotnego wraz z układem miękkiego startu. Zasilacz impulsowy zawie¬ 
ra typowy układ stabilizagi napięcia wyjściowego (konwerter napięcia stałe¬ 
go, wzmacniacz błędu W, filtr proporcjonalno-całkujacy R x , R 2 , R 3 , i? 4 , C v 
modulator szerokości impulsów), układ miękkiego startu ( R , C, TJ oraz 
układ kontroli pętli sprzężenia zwrotnego (R 6 , R 7 , t 2 , D lt D 2 ). Sygnał ze 
wzmacniacza błędu jest podawany do modulatora przez ogranicznik napię¬ 
cia (R s , D 2 , Tj) o zmienianym progu ograniczania. Poziom ograniczania 
napięcia sterującego modulator jest uzależniony od układu miękkiego startu 
oraz dodatkowo od układu ogranicznika 5 max . 
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Rys. 7.37. Prosty układ miękkiego startu i układ kontroli pętli sprzężenia zwrotnego; 
a) schemat układu; b) charakterystyka układu kontroli pętli sprzężenia zwrotnego; 
c) przebiegi czasowe przy sprawnej i niesprawnej pętli sprzężenia zwrotnego 








7. Zasilacze impulsowe 


446 


Po włączeniu zasilania napięcie sterujące U s zostaje ograniczone do po¬ 
ziomu napięcia przewodzenia złącza baza-emiter tranzystora 7\ (ok. 0,7 V), 
zatem współczynnik <5 jest ograniczony do zera. Wzrost napięcia U s ze stałą 
czasową RC (ok. 2 s) do napięcia U z (+7 V) umożliwia płynne zwiększanie 
współczynnika wypełnienia impulsów sterujących, od zera do wartości no¬ 
minalnej. Drugi ogranicznik (tranzystor T 2 , diody D ± , D 2 ) uzależnia napię¬ 
cie U s od napięcia wyjściowego. Przy braku napięcia wyjściowego napięcie 
U s jest ograniczone napięciami przewodzenia diod D t , D 2 i złącza baza- 
-emiter tranzystora T 2 , tj. do ok. 2 V, powodując ograniczenie współczyn¬ 
nika 8 do ok. 15%. Jeżeli sterowanie konwertera przy małym współczyn¬ 
niku 5 nie spowoduje przyrostu napięcia na wyjściu, to dalsze zwiększanie 
współczynnika wysterowania nie wystąpi. 

Układ kontroli pętli spowalnia wzrost współczynnika 5 również przy 
sprawnym stabilizatorze, gdy w konwerterze znajdują się kondensatory 
o dużych pojemnościach. Ograniczenie współczynnika 5 przy ładowaniu 
kondensatorów wpływa bowiem korzystnie na zmniejszenie udarów prądów 
w kluczach konwertera. 

W czasie poprawnej pracy zasilacza ze wzrostem napięcia wyjściowego 
wzrasta również poziom ograniczania napięcia U s umożliwiając dojście na¬ 
pięcia wyjściowego do nominalnej wartości. Na rysunku 7.37b przedstawio¬ 
no wypadkową charakterystykę współczynnika wypełnienia impulsów ste¬ 
rujących 8 uzależnioną od wartości napięcia wyjściowego, uwzględniającą 
wpływ ogranicznika (zakres napięć od 0 do 4,5 V) oraz wzmacniacza błędu 
(napięcie ok. 5 V). Na rysunku 7.37c przedstawiono przebiegi zmian współ¬ 
czynnika 8 w układzie z rys. 7.37a przy sprawnym i niesprawnym układzie 
sprzężenia zwrotnego. W obu przypadkach po włączeniu zasilacza występu¬ 
je pewien czas martwy, związany z ładowaniem kondensatora C (w układzie 
miękkiego startu) od zera do napięcia, przy którym następuje odblokowanie 
modulatora (czasy t 0 do t x oraz t 2 do t A ). Dalszy wzrost napięcia na kon¬ 
densatorze C wywołuje powolne powiększanie współczynnika 8, zapewnia¬ 
jące miękki start zasilacza impulsowego (czasy do t 2 oraz do / 5 ). Po 
osiągnięciu wartości <5 = <5 0 ~ 15% dalszy wzrost 8 jest uzależniony nie tyl¬ 
ko od stałej czasowej RC układu miękkiego startu, lecz również od wartości 
napięcia wyjściowego. 

Przy niesprawnym układzie pętli sprzężenia zwrotnego, gdy napięcie 
wyjściowe nie wzrasta, współczynnik 8 nie powiększa się (czasy większe od 
t 2 na wykresie), natomiast przy sprawnej pętli narastające napięcie wyjścio¬ 
we umożliwia dalsze zwiększanie współczynnika 8. Szybkość zmiany współ¬ 
czynnika 8 jest ograniczona z jednej strony stałą czasową RC układu mięk¬ 
kiego startu, z drugiej zaś szybkością wzrostu napięcia wyjściowego uzależ¬ 
nioną m.in. od szybkości ładowania kondensatorów konwertera napięcia 
stałego (na rys. 7.37c czasy od t s do t 6 ). Po osiągnięciu napięcia wyjściowe¬ 
go, zbliżonego do wartości nominalnej, kontrolę nad współczynnikiem ste¬ 
rowania przejmuje wzmacniacz błędu (czasy większe od t 7 ). 




1.5. Układy stabilizatorów impulsowych 

7.5. UKŁADY STABILIZATORÓW IMPULSOWYCH 


447 


Typowe układy sterujące stabilizatorów impulsowych powinny zawierać 
układy stabilizagi napięcia wyjściowego, układy zabezpieczające, kontrolu¬ 
jące pętlę sprzężenia zrotnego, układy miękkiego startu itp. Układy te mogą 
być realizowane z elementów dyskretnych, układów scalonych uniwersal¬ 
nych (wzmacniacze, komparatory, przerzutniki), a również ze speq'alizowa- 
nych układów scalonych. Obecnie wiele firm produkuje specjalizowane 
układy scalone, przeznaczone wyłącznie do budowy zasilaczy impulsowych. 
Ze względu na różne rodzaje zasilaczy impulsowych nie jest możliwe opra¬ 
cowanie uniwersalnego układu scalonego. Bardzo często realizuje się takie 
układy sterujące, w których oprócz gotowych specjalizowanych układów 
scalonych do zasilaczy impulsowych stosuje się również inne układy scalone 
i elementy dyskretne, umożliwiające uzyskanie wymaganych właściwości 
stabilizatorów impulsowych. Opisy wielu układów scalonych, przeznaczo¬ 
nych do sterowania zasilaczami impulsowymi przedstawiono m.in. w pracy 
[6]. Niżej przedstawiono opis układu scalonego UL-1540 produkcji CEMI. 

Układ UL-1540 opracowano w Instytucie Technologii Elektronowej 
CEMI przy współpracy z Instytutem Podstaw Elektroniki Politechniki War¬ 
szawskiej (autorami niniejszej książki). Układ, będący odpowiednikiem 
układu TDA 2640 firmy Mullard, jest przeznaczony przede wszystkim do 
zasilaczy impulsowych odbiorników telewizyjnych, jednak może być użyty 
również w innych zasilaczach impulsowych (z konwerterami przeciwbież¬ 
nymi lub współbieżnymi). Ponieważ zawiera jedynie wyłączające układy za¬ 
bezpieczające, nie zaleca się stosowania go w zasilaczach impulsowych urzą¬ 
dzeń cyfrowych. Układ UL-1540 ma następujące właściwości: 

- stabilizacja napięcia wyjściowego jest dokonywana na zasadzie modulacji 
szerokości impulsów wyjściowych przy stałej częstotliwości kluczowania; 

- częstotliwość pracy może być zmieniana od kilkudziesięciu Hz do 
150 kHz, z możliwością zewnętrznej synchronizagi generatora; 

- współczynnik wypełnienia impulsów sterujących może być zmieniany 
w granicach 20-90% z możliwością ograniczenia 5 max do wartości mniej¬ 
szej niż 90%; 

- zawiera układ miękkiego startu; 

- zawiera wyłączające układy zabezpieczające przed przepięciem, przetęże- 
niem, zbyt niskim napięciem zasilającym układ scalony, ponadto ma 
układ kontroli pętli sprzężenia zwrotnego; 

- zawiera analogowy układ liczący, ograniczający liczbę operacji włączenia 
i wyłączenia przy zadziałaniu dowolnego układu zabezpieczającego; 

- zawiera obwód zdalnego włączania zasilacza impulsowego. 

Schemat blokowy układu UL-1540 jest przedstawiony na rys. 7.38, 
a szczegółowy schemat ideowy na rys. 7.39. Układ zawiera wzmacniacz 
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błędu, generator synchronizujący, modulator szerokości impulsów oraz 
rozbudowane układy pomocnicze, takie jak: układ miękkiego startu, wyłą¬ 
czające układy zabezpieczające, licznik analogowy oraz układ kontroli pętli 
sprzężenia zwrotnego. W normalnej pracy stabilizatora biorą udział jedynie 
niezbędne układy regulujące współczynnik wypełnienia impulsów wyjścio¬ 
wych, tj. wzmacniacz błędu, generator synchronizujący i modulator. Do 
modulatora jest podłączony ogranicznik współczynnika 5, układ blokady 
modulatora oraz układ miękkiego startu, umożliwiający powolne włączanie 
zasilacza oraz blokowanie zasilacza po wystąpieniu przeciążenia prądowe¬ 
go, przepięcia itp. 
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Rys. 7.39. Schemat ideowy układu UL-1540 
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Uproszczony schemat blokowy układu blokady, miękkiego startu 
oraz licznika analogowego przedstawiono na rys. 7.40 wraz z przebiegami 
napięć i prądów. Dla większej przejrzystości niektóre fragmenty schematu 
blokowego przedstawiono w nieco innej - uproszczonej - formie, niż to 
jest w rzeczywistym układzie UL-1540 (rys. 7.39). I tak np. rolę kom¬ 
paratorów K\ i KI (rys. 7.40a) pełnią tranzystory połączone w układzie 
Darlingtona z dzielnikami napięciowymi, sterującymi następnie inwertery 
z tranzystorami (tranzystory T n , T a , T 10 , T 1U T A2 , 7’ 4 . 3 , T 2S ). Wypad¬ 
kowy poziom przełączania, który jest uzależniony od napięć przewodzenia 
złączy baza-emiter tranzystorów oraz od rezystancji dzielników napięcio¬ 
wych w układzie, wynosi ok. 5 V. 

Działanie układu przedstawimy za pomocą opisu procesów zachodzą¬ 
cych od włączenia zasilacza aż do uzyskania pełnej stabilizacji napięcia 
wyjściowego. Podczas włączania zasilacza napięcie zasilające układ scalony 
zmienia się od zera do wartości nominalnej (12 V), z szybkością uzależnio¬ 
ną od budowy stabilizatora zasilającego układ scalony. Gdy napięcie zasi¬ 
lające jest mniejsze niż 8 V, to na wyjściu komparatora napięcia zasilania 
panuje stan wysoki, który powoduje ustawienie przerzutnika RS w stan 
wysoki na wyjściu Q (rys. 7.40a). W tym stanie przerzutnik RS blokuje 
modulator i przygotowuje układ miękkiego startu do pracy (włączenie źró¬ 
deł prądowych ładujących pojemność Ol 3 )- Do czasu osiągnięcia przez 
napięcie zasilające poziomu 8 Y, zapewniającego poprawną pracę wszyst¬ 
kich bloków układu scalonego UL-1540, modulator jest zablokowany. 
Przy nominalnym napięciu zasilającym układ scalony (12 V) jest kontynu¬ 
owana faza przygotowania układu miękkiego startu, która kończy się 
z chwilą naładowania kondensatora C 13 do napięcia ok. 5 V. Komparator 
K\ zeruje wtedy przerzutnik RS przez bramkę AND i modulator jest od¬ 
blokowywany. 

Funkcję sterowania modulatorem przejmuje układ miękkiego startu 
(rys. 7.38, 7.36). Charakterystyka sterowania modulatora w zależności od 
napięcia na końcówce 13 układu scalonego (wejście układu miękkiego star¬ 
tu) przedstawiona jest na rys. 7.4 lb. Jak widać z rysunku, przy napięciu na 
kondensatorze C 13 większym niż 3,5 V współczynnik 5^ jest ograniczony 
do zera. Praktycznie modulator jest więc nadal wyłączony. Kondensator 
C 13 powoli jednak rozładowuje się i napięcie na nim dąży do zera, ze stałą 
czasową uzależnioną od zewnętrznych elementów (C 13 , i? 13 ). Powoduje to 
zwiększanie współczynnika 5. Czas martwy związany z rozładowaniem kon¬ 
densatora od napięcia 5 V do napięcia, przy którym następuje odblokowa¬ 
nie modulatora (3,5 V), wynosi ok. 0,1-0,15 s, natomiast czas płynnego, 
miękkiego uruchamiania zasilacza związany ze zmianą współczynnika <5 od 
zera do wartości maksymalnej, wynosi ok. 0,4 s (zmiana napięcia na kon¬ 
densatorze C 13 od 3,5 V do 1,3 V), przy zalecanych wartościach elementów 
Rt 3 = 390 kQ i C 13 = 1 pF. 
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Rys. 7.40. Licznik analogowy i układ miękkiego startu układu UL-1540; a) schemat; 
b) przebiegi 
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Po osiągnięciu nominalnej wartości napięcia na wyjściu stabilizatora 
kontrolę nad modulatorem przejmuje wzmacniacz błędu. Dalszy proces sta¬ 
bilizacji napięcia przebiega bez zakłóceń, aż do ewentualnego zadziałania 
dowolnego układu zabezpieczającego, wyłączającego zasilacz i uruchamiają¬ 
cego układ blokady. Rozpoczyna się ponowny proces uruchamiania zasila¬ 
cza, który przebiega w ten sam sposób jak proces jego uruchamiania po 
włączeniu zasilacza. Zasilacz wyłącza się na czas ok. 0,1-0,15 s (czas martwy 
układu miękkiego startu), po czym następuje powolne jego włączanie. Wraz 
z uruchomieniem układu miękkiego startu każdorazowo jest również uru¬ 
chamiany licznik analogowy, zliczający liczbę cykli uruchamiania układu 
miękkiego startu. 

Jeżeli w układzie zasilacza występuje niesprawność powodująca urucha¬ 
mianie układu przepięciowego lub nadprądowego, to po każdej kolejnej 
próbie uruchamiania zasilacza zwiększa się stan licznika analogowego, a po 
przekroczeniu zakresu tego licznika następuje trwałe zablokowanie modula¬ 
tora szerokości impulsów wyjściowych. Zasilacz wyłącza się. Ponowne włą¬ 
czenie jest możliwe dopiero po skasowaniu licznika analogowego, tj. po 
chwilowym wyłączeniu zasilacza. 

Działanie licznika analogowego w układzie UL-1540 polega na jed¬ 
noczesnym ładowaniu (rys. 7.40) dwóch kondensatorów C 13 i C 15 jedna¬ 
kowymi prądami - pojemności układu miękkiego startu (C 13 ) oraz po¬ 
jemności licznika analogowego (C 15 ). Czas ładowania obu kondensatorów 
jest związany z czasem przeładowania kondensatora układu miękkiego star¬ 
tu od 0 do 5 V. W tym czasie do obu kondensatorów jest dostarczany 
taki sam ładunek 

^C?ci3 = AU C i3 • C 13 (7.44) 

zatem przyrost napięcia na kondensatorze C 15 układu licznika analogowego 
po każdorazowym zadziałaniu zabezpieczenia 

At7i S = ^łi = AC7 cl3 £i (7.45) 

'-'15 '-'15 

Po osiągnięciu na kondensatorze licznika analogowego poziomu napięcia 
5 V następuje trwałe ustawienie przerzutnika RS w stan wysoki i zabloko¬ 
wanie układu miękkiego startu. Stan wysoki na wyjściu komparatora napię¬ 
cia K2 ustawia przerzutnik RS w stanie wysokim, podtrzymując stan kluczy 
prądowych w pozycji 1 - rys. 7.40. Przy jednakowych poziomach napięć 
komparatorów K\ (układu miękkiego startu) i K2 (licznika analogowego) 
pojemność licznika jest równa stosunkowi obu pojemności, tj. 
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(7.46) 



7.5. Układy stabilizatorów impulsowych 


453 


Liczniki analogowe, dogodne ze względu na prostą budowę, charakteryzuje 
utrata w czasie zawartej w nich informacji, związana z rozładowywaniem się 
pojemności. Ta właściwość, najczęściej przedstawiana jako wada, okazuje 
się niezwykle korzystna przy stosowaniu liczników analogowych w zasi¬ 
laczach impulsowych, powoduje bowiem zerowanie stanu licznika po dłu¬ 
gotrwałej poprawnej pracy zasilacza impulsowego. O trwałym wyłączeniu 
zasilacza decydują więc jedynie cyklicznie występujące w krótkich odstępach 
przepięcia lub przeciążenia zasilacza, ujawniające się po każdej ponownej 
próbie jego uruchamiania. 

Na rysunku 7.41 przedstawiono ważniejsze charakterystyki wewnętrz¬ 
nych układów impulsowego stabilizatora napięcia. Na rysunku 7.4la poka¬ 
zano wypadkową charakterystykę modulatora i wzmacniacza błędu, okreś¬ 
lającą zależność współczynnika wypełnienia 5 od napięcia różnicowego 
wzmacniacza błędu. Wypadkowa transmitancja układów przy zerowym na¬ 
pięciu różnicowym wynosi ok. 10%/10 mV, tj. AójAU R = 10 [1 /V]. Jak po¬ 
kazano na schemacie blokowym, wyjście wzmacniacza błędu bezpośrednio 
steruje modulatorem szerokości impulsów wyjściowych. Nie ma więc moż¬ 
liwości dołączenia filtru korekcyjnego między tymi układami, co jest niewąt¬ 
pliwie wadą układu UL-1540. Również stałe wzmocnienie wzmacniacza błę¬ 
du uniemożliwia optymalne dobieranie parametrów układu sprzężenia 
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Rys. 7.41. Charakterystyki układu scalonego UL-1540; a) wzmacniacza błędu; b) układu 
miękkiego startu; c) sterowanego źródła napięciowego; d) układu kontroli pętli sprzężenia 
zwrotnego 
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zwrotnego stabilizatora. Wszelkie układy filtrujące, zapewniające określone 
warunki stabilności stabilizatora powinny być zatem umieszczone przed 
wzmacniaczem błędu, natomiast w razie konieczności zmiany wzmocnienia 
w pętli sprzężenia zwrotnego można stosować dzielniki napięcia (przy zmniej¬ 
szaniu wzmocnienia) lub dodatkowe wzmacniacze umieszczone między kon¬ 
werterem napięcia stałego a wzmacniaczem błędu układu scalonego UL-1540. 

W układzie wzmacniacza błędu próbka napięcia wyjściowego kon¬ 
wertera napięcia stałego jest porównywana z napięciem odniesienia uzależ¬ 
nionym od zewnętrznie dołączonej do układu scalonego diody Zenera (do 
końcówki 9 układu scalonego). Nominalna wartość napięcia diody Zenera 
stosowanej w tym układzie wynosi 6,2 V, przy czym ze względu na wykorzy¬ 
stanie tego napięcia również do stabilizowania prawie wszystkich wewnętrz¬ 
nych układów stabilizatora (generatora RC, modulatora, układu kontroli 
pętli, ogranicznika 5 msx ) jest niedopuszczalne stosowanie dowolnych diod 



Rys. 7.42. Charakterystyki układu scalonego UL-1540; a) częstotliwości generatora od 
rezystancji fl B dla różnych wartości C; C = 330 pF (a), C = 680 pF (b) i C = 1500 pF (c); 
b) ogranicznika 5 max ; c) 3 0 układu kontroli pętli sprzężenia zwrotnego 
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Zenera (są dopuszczalne wartości napięcia odniesienia od 5,6 V do 6,8 V). 
W razie potrzeby wykorzystania układu scalonego do stabilizacji napięć 
mniejszych niż 6,2 V konieczne jest stosowanie dodatkowego wzmacnia¬ 
cza umieszczonego między zaciskiem wyjściowym stabilizatora a wzmac¬ 
niaczem błędu, zapewniającego wzmocnienie napięcia do wymaganego po¬ 
ziomu 6,2 V. 

Na rysunku 7.42a przedstawiono wykresy zmiany częstotliwości gene¬ 
ratora RC w zależności od rezystancji R G dla kilku różnych wartości poje¬ 
mności kondensatorów C G . Generator RC może pracować samobieżnie, 
ew. może być zewnętrznie synchronizowany impulsami doprowadzanymi 
do końcówki 2 układu scalonego. Synchronizacja generatora polega na 
przerywaniu procesu regeneracji, gdy poziom na wejściu synchronizującym 
jest wysoki (napięcie na wejściu w zakresie 1-10 V). Częstotliwość genera¬ 
tora przy włączonej synchronizacji jest zawsze mniejsza niż jego częstot¬ 
liwości drgań własnych (naturalnych). 

Maksymalna wartość współczynnika 5 może być zmieniana w szerokich 
granicach od 20% do 90% za pomocą zewnętrznej rezystancji dołączonej 
między końcówką 5 układu scalonego a masą. Układ ogranicznika ustala 
stałą wartość napięcia (5 V) na końcówce 5 tego układu, które to napięcie 
jest również wykorzystywane w generatorze RC. Maksymalna wartość 
współczynnika wypełnienia jest natomiast uzależniona od prądu stałego po¬ 
bieranego z tej końcówki (od prądu kolektora tranzystora T 32 - rys. 7.39), 
tzn. od sumy prądów płynących przez rezystor R (5 mssx ) (rys. 7.38) oraz 
przez rezystor R G generatora RC. W celu zmniejszenia wpływu rezystancji 
R g na wartość współczynnika wypełnienia zaleca się stosowanie dużych wa¬ 
rtości tej rezystancji, od 30 do 150 kQ. Na rysunku 7.42b przedstawiono 
wykres zmian S max w zależności od wartości R(S max ) dla R G = 100 kO. 

Rysunek 7.43a przedstawia uproszczony schemat blokowy układu kon¬ 
troli pętli sprzężenia zwrotnego, a rys. 7.43b ważniejsze przebiegi napięć 
i prądów w tym układzie. Układ zawiera sterowane źródło, którego napięcie 
wyjściowe maleje ze wzrostem napięcia sterującego U 0 (końcówka 10 ukła¬ 
du scalonego). Charakterystykę źródła sterowanego przedstawiono na 
rys. 7.41c. Układ zawiera też przełącznik napięcia sterowany z modulatora 
szerokości impulsów. Układ ograniczania współczynnika <5 przy kontroli 
pętli sprzężenia zwrotnego zasilacza impulsowego pracuje we własnej pętli 
sprzężenia zwrotnego, obejmującej układ kontroli pętli, układ miękkiego 
startu i modulator. Przy braku napięcia na wejściu sterowanego źródła na¬ 
pięciowego na końcówce 7 są generowane impulsy o amplitudzie ok. 
7 V (przy pominięciu spadku napięcia na diodzie D układu kontroli pętli). 
Impulsy powodują zwiększenie średniego napięcia na pojemności C 13 , łado¬ 
wanej impulsowo przez rezystor i? 7 i rozładowywanej ciągle przez rezystan¬ 
cję i? 13 . Wzrost współczynnika wypełnienia impulsów powoduje zwiększe¬ 
nie ładunku doprowadzanego przez rezystor R n do kondensatora C 13 , w re¬ 
zultacie napięcie na kondensatorze powiększa się i następuje zmniejszenie 
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wysterowania modulatora. Współczynnik wypełnienia impulsów sterują¬ 
cych <5 maleje (charakterystyka <5 =/({7 13 ) - rys. 7.41 b). W wyniku takiego 
działania sprzężenia zwrotnego współczynnik 5 ustala się na poziomie uzale¬ 
żnionym od wartości napięcia sterującego oraz od stosunku rezystancji 
i? 7 /i? 13 . Na rysunku 7.42c przedstawiono zależność współczynnika wypeł¬ 
nienia impulsów wyjściowych <5 0 w zależności od wartości rezystancji R 7 , 
przy stałej wartości rezystancji R 13 — 390 kQ oraz przy zerowym napięciu 
sterującym (U 10 m 0). 

Gdyby sterowanie konwertera napięcia stałego impulsami o współczyn¬ 
niku wypełnienia <5 0 nie wywołało wzrostu napięcia wyjściowego, to proces 
zwiększania współczynnika wypełnienia impulsów zatrzyma się. Natomiast 
wzrost napięcia na wyjściu konwertera spowoduje zmniejszenie napięcia 
źródła sterowanego, co z kolei zmniejszy ładunek doprowadzany z układu 
kontroli pętli do pojemności C 13 układu miękkiego startu. Poziom ograni¬ 
czania współczynnika wypełnienia impulsów sterujących powiększy się 
i umożliwi dalszy wzrost napięcia na wyjściu konwertera napięcia stałego. 
Po osiągnięciu przez napięcie sterujące U 10 poziomu 6 V układ kontroli 
pętli odłącza się ( U p « 0). Dalszą kontrolę nad układem modulatora przej¬ 
muje wzmacniacz błędu. 

Wypadkowa charakterystyka współczynnika wypełnienia impulsów ste¬ 
rujących 6 w funkcji napięcia sterującego C7 10 jest przedstawiona na 
rys. 7.4ld. W zakresie A tej charakterystyki występuje wpływ układu kont¬ 
roli pętli, natomiast w zakresie B - wpływ wzmacniacza błędu. 

Na rysunku 7.44 przedstawiono wykresy zmiany współczynnika 5. Przy 
niesprawnym układzie napięciowej pętli sprzężenia zwrotnego zasilacza im¬ 
pulsowego (rys. 7.44a) po jego włączeniu wzrasta współczynnik wypełnienia 
impulsów sterujących, od zera do wartości ó 0 (rzędu kilkunastu %), z szyb¬ 
kością uzależnioną od stałej czasowej elementów układu miękkiego startu. 
Przy sprawnym układzie i dużych pojemnościach kondensatorów w kon¬ 
werterze (rys. 7.44b), pierwszy etap włączania niewiele się różni od począt¬ 
kowego etapu włączania przy niesprawnym zasilaczu. Współczynnik wypeł¬ 
nienia impulsów sterujących 5 zatrzymuje się na poziomie ok. d 0 . Konden¬ 
satory konwertera napięcia stałego są powoli ładowane, co objawia się po¬ 
wolnym wzrostem napięcia U 0 . Wzrost tego napięcia umożliwia początko¬ 
wo nieznaczne zwiększenie współczynnika 5, przyczyniając się do dalszego 
powolnego wzrostu napięcia na wyjściu konwertera itd. Przy małych warto¬ 
ściach pojemności kondensatorów filtrujących (rys. 7.44c) szybkość napięcia 
na wyjściu konwertera może być większa niż szybkość układu miękkiego 
startu i praktycznie układ kontroli pętli nie będzie wpływał na zmiany na¬ 
pięcia wyjściowego przy sprawnym zasilaczu. 

Na rysunku 7.45 przedstawiono schemat typowego stabilizatora impul¬ 
sowego firmy Philips [7] o mocy wyjściowej P D = 150 W, napięciu wyjścio¬ 
wym izolowanym od sieci U 0 = 150 Y i prądzie wyjściowym I 0 ^ 1 A. 
Stałość napięcia wyjściowego jest lepsza od 0,5% przy zmianach napięcia 
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zasilającego z sieci (220 V) +20% i —15%. Stabilizator impulsowy zawiera 
konwerter przeciwbieżny (transformator Tri, tranzystor kluczujący 7\, 
układy gaszące C 16 , i? 33 , D 12 i D 9 , R 22 , C 14 ) oraz scalony układ sterujący 
typu TDA-2640 (odpowiednikiem tego układu jest układ UL-1540 produk¬ 
cji CEMI). Stabilizator impulsowy jest zasilany napięciem stałym z prosto¬ 
wnika dwupołówkowego (D 1 ...D 4 , R 2 , C 6 ), zasilanego bezpośrednio z sieci 
napięcia zmiennego 220 V. Napięcie stałe na wyjściu prostownika zmienia się 
od ok. 240 V do 350 V, zależnie od napięcia sieci oraz od obciążenia stabiliza¬ 
tora. Układ scalony jest zasilany ze stabilizatora napięcia stałego o wartości 
12 V (12 V dioda Zenera D 6 , C 1 , i? 3 ), zasilanego bezpośrednio ze źródła 
napięcia stałego 240-350 V. W obwodzie wyjściowym z uzwojeniem S 2 , 
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Rys. 7.44. Przebiegi zmian napięcia wyjściowego i współczynnika 5; a) przy niesprawnej 
pętli sprzężenia zwrotnego; b) przy dużej pojemności filtru konwertera; c) przy małej poje¬ 
mności filtru konwertera 
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Rys. 7.45. Stabilizator impulsowy o mocy wyjściowej 150 W zasilany z sieci (Philips) 
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odizolowanym od reszty stabilizatora, znajduje się szybka krzemowa dioda 
prostownicza BYX-71 o czasie przełączania mniejszym niż 300 ns, konden¬ 
sator C 18 oraz pomocniczy filtr dolnoprzepustowy (L 2 , C 21 ), zmniejszający 
tętnienia napięcia wyjściowego. Napięcie do układu wzmacniacza błędu 
(końcówka 10 układu scalonego) jest pobierane przez filtr korekcyjny (C 23 , 
i? 36 , i? 37 ) i układ prostowniczy (Z) 14 , ^22) z osobnego uzwojenia S 3 trans¬ 
formatora. Rezystancja R g , włączona między wejściami wzmacniacza błędu 
(końcówki 9 i 10 układu TDA-2640), tłumi napięcie z układu pomiarowego, 
przyczyniając się do zmniejszenia wzmocnienia w pętli sprzężenia zwrotnego 
stabilizatora (celem spełnienia warunków stabilności układu). W emiterze 
tranzystora kluczującego umieszczono niewielką rezystancję R 2S (1 O), 
umożliwiając próbkowanie prądu płynącego przez klucz. Napięcie z tej rezy¬ 
stancji steruje układem zabezpieczającym (końcówki 11, 12 układu scalo¬ 
nego) przez układ kompensacji temperaturowej (i? 21 , T? 17 , termistor i? 18 ). 
Układ scalony steruje tranzystorem kluczującym za pomocą układu z tran¬ 
zystorem T 2 , oraz z transformatorem Tr2, dopasowującym i odwracającym 
fazę przebiegów impulsowych. Częstotliwość pracy stabilizatora, zależna od 
elementów generatora R 6 i C 4 , wynosi ok. 20 kHz. 


PROBLEMY I ZADANIA 

1. Wyznaczyć sprawność konwertera współbieżnego (rys.7.6) z uwzględnieniem spadku na¬ 
pięcia na przewodzącej diodzie U D , napięcia nasycenia tranzystora U CES oraz szeregowej 
rezystancji strat r L cewki. 

2. Wyznaczyć sprawność konwertera przeciwbieżnego (rys. 7.13b) z uwzględnieniem spadku 
napięcia na przewodzącej diodzie U D , napięcia nasycenia tranzystora U CES oraz szeregowej 
rezystancji strat r L cewki. 

3. Czy zmienią się przebiegi w układzie konwertera współbieżnego z przetwornicą (rys. 7.10, 
7.12), gdy odłączy się diodę D 2 1 Jakie będą przebiegi, gdy uwzględni się indukcyjności 
szeregowe uzwojeń wtórnych z diodą D 2 i bez tej diody? 

4. Wyznaczyć wartość tętnienia napięcia wyjściowego w konwerterze przeciwbieżnym 
(rys. 7.13). 

5. Jakie będą charakterystyki napięcia wyjściowego w funkcji prądu obciążenia dla konwer¬ 
tera przeciwbieżnego (rys. 7.16)? 

6. Wyznaczyć moc strat wydzielaną w tranzystorze, w funkcji częstotliwości kluczowania 
w konwerterze współbieżnym (rys. 7.6) z założeniem, że szybkość narastania prądu w tran¬ 
zystorze jest ograniczona. Dla uproszczenia założyć, że przy przełączaniu tranzystora prąd 
w kolektorze narasta (i opada) liniowo w czasie t p , od zera do wartości maksymalnej 
(i odwrotnie). Przyjąć nieograniczone szybkości zmian napięcia na kolektorze tranzystora. 
Wykonać obliczenia dla U t = 100 V, U 0 = 20 V, I 0 = 1 A, /= 20 kHz. Prąd krytyczny 
obciążenia jest znacznie mniejszy niż prąd obciążenia. 

7. Dla danych jak z zadania 6 wyznaczyć moc strat w tranzystorze z uwzględnieniem, że 
dioda w konwerterze (rys. 7.6) „przeciąga” prąd przy przewodzeniu (przewodzi) przez czas 
t d liczony od chwili zmiany kierunku prądu płynącego przez diodę. Wykonać obliczenia dla 
t d = 50 ns (diody prostownicze Schottky’ego), t d = 300 ns (szybkie krzemowe diody pro¬ 
stownicze) i dla t d = 2 jis (normalne krzemowe diody prostownicze). 
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8. Porównać moc strat wydzielaną w kondensatorze filtrującym konwertera współbieżnego 
(rys. 7.1) i konwertera przeciwbieżnego (rys. 7.13) pracujących z obciążeniem krytycznym. 
Prąd obciążenia 7 0 = 10 A, napięcie wyjściowe 10 V, współczynnik 3 = 0,5. Rezystancja 
szeregowa strat kondensatora r c = 50 mQ. Jak zmienią się te straty po zwiększeniu induk- 
cyjności w konwerterach do wartości, przy których prąd krytyczny I 0kr = 3 A? 

9. Narysować przebiegi na uzwojeniu pierwotnym transformatora przetwornicy półmostko- 
wej (rys. 7.12) z uwzględnieniem indukcyjności szeregowej transformatora. 

10. Narysować na charakterystykach wyjściowych tranzystora i c (u CE ) zmiany punktu pracy 
tranzystora przy kluczowaniu konwertera współbieżnego (rys. 7.6) i przeciwbieżnego 
(rys. 7.13). 
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- przyspieszająca 40-43, 97 

polaryzacja (napięciem) inwersyjna, normal¬ 
na 15 

pole wzmocnienia 32, 44 
pompa ładunku 347 

poprawka częstotliwości (liniowa, nieliniowa 
- J. Groszkowskiego) 196-199, 219 
potencjał Early’ego 169 

- wbudowany (dyfuzyjny) 17, 23, 24, 38, 42, 
48, 60 

powielacz częstotliwości 72-74, 355 

- napięcia (z diodami pompującymi) 138, 139 

- Delona 382 

prąd niezrównoważenia (na wejściu) 300 

- udarowy (niepowtarzający się prąd szczy¬ 
towy) 378, 383 

- szczytowy w prostowniku 372, 383 
prążek centralny, prążki boczne (modulacja 

AM) 117 

precyzyjny prostownik jednopołówkowy, 
dwupołówkowy (układ modułu) 107-108 
procesy przerzutu 237-243 

- bierny (faza bierna) 240, 250 

- przygotowawczy (faza przygotowawcza) 
239 

- regeneracyjny (faza regeneracyjna) 240 
-, przejście regeneracyjne 237 
prostowanie szczytowe 339, 390 
prostownik precyzyjny szczytowy (detektor 

amplitudy) 108-109 

- sieciowy dwupołówkowy 371, 372, 375, 
382, 383, 385 

- z filtrem o wejściu pojemnościowym 
373-384 

- z filtrem o wejściu indukcyjnym 384-391 

- sieciowy jednopołówkowy 371, 372 

- sieciowy trójfazowy 374, 390, 391 
przebicie skrośne (bazy diody SRD) 59-61, 

63, 65 

przebieg modulujący (małej częstotliwości) 117 
przekształtniki sygnałów (nieliniowe układy 
funkcyjne) 100-184 

przekształtnik trójkąt-sinusoida 180-183 
przełączanie regeneracyjne 158 
przełącznik 13-15 

- kanałów (oscylografu) 146, 147 

- nasycony 29, 74-79 

- prądowy (różnicowy) 81-84 
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przełączanie diody (ze złączem PN) 16-28, 97 

- tunelowej (TD) 45-52 

- ładunkowej (SRD) 52-74 

- tranzystora bipolarnego (BJT) 28-43 

- - unipolarnego (MOS) 43-45 
przemodulowanie (AM) 119, 120 
przerzutniki (multiwibratory) 236-305 

- astabilne 283-290 

- - przestrajane napięciem (typu VCO) 
290-301 

- systemowe 284-287 

- ze stabilizacją kwarcową 301-304 

- bistabilne 248-258 

- monostabilne 258-283 

- systemowe, z zewnętrzną pętlą opóźnie¬ 
nia 267-272 

- z wyzwalaniem podtrzymującym 272, 
275-283 

przesunięcie fazowe 198, 201 
przesuwnik fazy rc/2 352-354, 368 
przerzut (regeneracyjny) 50 

- powrotny 51 

przetwornik Gilberta 113-116 

- amplituda-napięcie 133 

pulsacja własna (graniczna) pętli 316, 341 
punkty równowagi nietrwałej 322 

- równowagi trwałej 322, 329 
PWM 425 

Regulacja skrośna (w układzie wielowyjśdo- 
wym konwertera) 423 
rezonator kwarcowy 228-231 
rezystancja wejściowa detektora szczytowego 
AM 136, 137 

- wyjściowa źródła prądowego 169 

- ujemna (typu N, typu S) 189, 190, 234, 
244, 245, 282 

równowaga mocy biernej harmonicznych (za¬ 
sada J. Groszkowskiego) 197-199 
równania ładunkowe 32 
RCTL 79 
RTL 74, 75, 97 

równanie van der Pola 194-196 

Sekcja ładunkowa (restorator) 55-59 
skalowanie (reguły skalowania) 43, 94 
slew-rate (SR) 109, 153, 173-175, 177 
sprawność detekcji AM 133 

- próbkowania 147 

- energetyczna prostownika 381 

- zasilacza 393 
SH 147 

SOSR 429 


SRD 52-55, 97 

stabilizacja kwarcowa 301-304 

- napięcia (w zasilaczu impulsowym) 394 

- z modulacją szerokości impulsów 425-428 
stabilizatory impulsowe 425 

- samowzbudne (typu SOSR) 429-433 

- synchronizowane 431-434, 442 

- z modulacją szerokości impulsów 425-428 

- z regulacją dwupołożeniową 429-431 
stała czasowa diody 18 

- mnożenia 106, 115 
stałość częstotliwości 186, 301 

stan nasycenia (tranzystora bipolarnego) 29, 
30, 76, 77 

- synchronizmu (synchronizm) 311, 321, 323, 
328 

- włączenia, wyłączenia 17 

- zabroniony 252, 253 

- zatkania (tranzystora bipolarnego) 76 
strefa martwa (charakterystyki detektora fa¬ 
zy) 349, 350, 351 

- przejściowa (z histerezą) 75, 154, 155, 158 
strobowanie 160, 161 

STTL 81, 302 

sumator częstotliwości 357-359 
synchronizacja bezpośrednia, pośrednia 306 

- harmoniczna, podharmoniczna 345 
syntezator częstotliwości (programowany ge¬ 
nerator synchronizowany) 360 

szerokość strefy przejściowej (komparatora) 
154, 155, 158 

szybkość reakcji (stabilizatora impulsowego) 
na zmianę obciążenia 394 

Teoria generacji (liniowa, nieliniowa) 194-199 
tłumienie tętnień (w filtrze prostownika) 384 
transmitancja detektora fazy, generatora 
VCO, pętli fazowej (otwartej, zamkniętej) 
312, 313,341,345 

- operatorowa filtru, pętli fazowej 341 

- otwartej pętli stabilizatora impulsowego 
z modulacją szerokości impulsów 426, 427 

TTL 79, 81, 272, 274, 302, 303 

Układ bistabilny, monostabilny, astabilny 237 

- mostka Graetza 382 

- asymetryczny 254-257 

- Bowesa 246-247, 262-267, 290, 291, 294 

- Bowesa-Grebene 290, 291 

- delogarytmujący 103-106 

- Delona 382 

- Eccles-Jordana 245-247 

- Gilberta 113-116 
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układ kontroli pętli sprzężenia zwrotnego 
443-448, 450-456 

- liniowej podstawy czasu 169, 171, 172-175 

- logarytmujący 102-105 

- mnożący 106-107, 137 

- miękkiego startu 443-448, 450-457 

- mnożący różnicowy (dwućwiartkowy, czte- 
roćwiartkowy, zrównoważony) 110-113 

- multiwibratora 166 

- nieminimalnofazowy 222 

- pętli fazowej (PLL) 306-369 

- powielacza napięcia 138, 139 

- prostowniczy 370 

- próbkująco-pamiętający (PP, SH) 147-154 

- przemiany częstotliwości 354 

- przylegania 128-132, 184 

- różnicowy (prądowy przełącznik różnico¬ 
wy, przełącznik kanałów, detektor fazy) 
81-84, 98, 146, 155, 345 

- ąuasi-symetryczny 258, 261 

- Schmitta 245-248, 254-257 

- symetryczny 251-254, 283 

- zachowawczy 192 

- z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym (z 
diodą Schottky’ego) 79 

układy zabezpieczające 433-443 

- ograniczające 434, 437-443 

- wyłączające 434-437, 441, 447 

- VCO z regulacją wydajności źródeł prądo¬ 
wych 291-298 

- z regulacją szerokości strefy histerezy 298, 
299 

- przez równoważenie ładunku 299-301 

uzwojenie rewersyjne (pomocnicze) 407, 415 

VCO 290, 306 

VMOS 85 

Wariancja Allana 220 

wartość skuteczna impulsów prądu (w pros¬ 
towniku) prostownika 380, 381 

- średnia impulsów prądu (w prostowniku) 
373, 380, 386 

- szczytowa impulsów prądu (w prostowni¬ 
ku) 373, 379, 380 

- pojedynczego impulsu prądu diody (prąd 
udarowy, niepowtarzający się prąd szczyto¬ 
wy) 378 

warunek generacji (amplitudy, fazy) 157,187, 
199, 200, 204 

- regeneracji 244 

warunki bistabilności 250 

włączanie (diody, tranzystora) 17-19, 28-34, 
95 


współczynnik dobroci (obwodu rezonansowe¬ 
go) 191-193 

- (głębokości) modulacji 117, 119, 120 

- pojemnościowy (kwarcu) 230 

- przesterowania (włączania tranzystora) 30, 
36, 77 

- regeneracji 202, 206 

- stabilizacji napięcia wyjściowego (stabiliza¬ 
tora impulsowego z modulacją szerokości 
impulsów) 428 

- temperaturowy 260, 265, 277, 282 

- (zawartości) tętnień 377, 387, 388, 390 

- uśredniający (dla pojemności złączowej) 17 

- włączania (przesterowania tranzystora) 30, 
36, 77 

- wykorzystania napięcia (w prostowniku) 
378, 379 

- wyłączania (diody, tranzystora) 21, 22, 23, 
36, 97 

- wypełnienia (ciągu impulsów) 128, 283, 285, 
286, 288, 394, 415, 425, 434, 441, 443, 457 

- zależności od zmian napięcia zasilania 260 
wstęgi (prążki) boczne (modulacja AM) 

117-120 

wyłączanie (diody, tranzystora) 19-23, 34-37 
wyzwalanie impulsowe 251 

- podtrzymujące (typu retriggęrable) 273, 
279,283 

- potencjałowe 251, 278 

- zboczem 251 

wzbudzanie drgań (miękkie, twarde) 188,189, 
220 

wzmocnienie (prądowe) inwersyjne, normalne 
14 

- w pętli fazowej 311, 312, 341 

wzór Groszkowskiego (poprawka nieliniowa 
częstotliwości) 199 

- Molla 35, 38 

- Thomsona 191, 192, 196 

- Schottky’ego 23, 48, 60 

Zakres chwytania synchronizacji 309, 337, 
351, 369 

- dynamiki (napięć wejściowych) 141, 147 

- trzymania (śledzenia) synchronizacji 309, 
337, 341, 351, 369 

zasada równowagi mocy biernej harmonicz¬ 
nych (J. Groszkowskiego) 197-199 
zasilacze impulsowe 393-461 
zjawisko Early’ego 169 

- Millera 33, 80, 86 

złącze PN, LH 19, 52, 55, 56 
Źródło prądowe sterowane 297 



